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Σηµαντικό πρόβληµα στη σχεδίαση ασύρµατων δικτύων αισθητήρων (WSN) είναι η 
εξαιρετικά περιορισµένη ενεργειακή τροφοδότηση των κόµβων του. Αν και υπάρχει 
πληθώρα από πρωτόκολλα διατήρησης της ενέργειας για τα δίκτυα αυτά, το ενεργειακό 
πρόβληµα παραµένει τεράστιας σηµασίας. Η συγκοµιδή ενέργειας από το ατµοσφαιρικό 
περιβάλλον, αποτελεί µια προσέγγιση που αναµένεται να επιλύσει το πρόβληµα ενέργειας 
των κόµβων του δικτύου. ∆ιάφορες πηγές ενέργειας µπορούν να συλλεχθούν, όπως ηλιακή 
ακτινοβολία, δονήσεις - ταλαντώσεις, θερµότητα, διακυµάνσεις πίεσης, ραδιοσυχνότητες 
(RF) κι άλλα φυσικά φαινόµενα. 
Βέβαια, η συγκοµιδή της ενέργειας από το περιβάλλον τυπικά µεταβάλλεται µε το  χρόνο 
µε ένα µη αιτιοκρατικό τρόπο και τη χαρακτηρίζει η τυχαιότητα σε όλες τις εκφάνσεις της. 
Η λειτουργία ενός κόµβου που τροφοδοτείται µε ενεργειακή συγκοµιδή, χαρακτηρίζεται 
γενικά από το ότι σε κάθε χρονική στιγµή, το συνολικό ποσό ενέργειας που απαιτείται για 
την απρόσκοπτη λειτουργία του, πρέπει  να είναι µικρότερο ή ίσο από το άθροισµα της 
ενέργειας που ήδη προϋπάρχει στη µπαταρία και της ενέργειας που συνολικά µπορεί να 
συγκοµιστεί. Είναι έκδηλη δε, η δυσκολία εκτίµησης του ποσού ενέργειας προς συγκοµιδή, 
αφού χαρακτηρίζεται από απόλυτη τυχαιότητα και συνακόλουθα δύσκολη είναι κι η επίτευξη 
ορθής λειτουργίας του κόµβου. Σε ένα µελλοντικό όµως «∆ιαδίκτυο (των) Πραγµάτων» 
(Internet of things) όπου τα RFIDs (Radio Frequency IDentification) θα είναι σε µορφή 
ολοκληρωµένου µαζί µε αισθητήρες ή άλλες µικροσυσκευές (ΜΕΜS / Micro-Electro-
Mechanical Systems ή ΕnHANTs / Energy Harvesting Active Networked Tags) πάνω σε 
κάθε τι και παντού, οι παραπάνω απαιτήσεις αποκτούν πρωταρχική σηµασία. 
Ένα σύστηµα ενεργειακής συγκοµιδής περιλαµβάνει γενικά 3 τµήµατα, τη µικρογεννήτρια 
(µετατροπέας, ανορθωτής κλπ) που µετατρέπει την ενέργεια του περιβάλλοντος σε 
ηλεκτρική ενέργεια, έναν ενισχυτή τάσης (DC) προς αύξηση αυτής κι ένα στοιχείο 
αποθήκευσης (επαναφορτιζόµενη µπαταρία ή ένας ηλεκτρολυτικός πυκνωτής διπλής 
επίστρωσης EDLC-Supercapacitor). Αν και είναι µεγάλο το πλήθος εναλλακτικών µορφών 
ενέργειας προς συγκοµιδή, αρχικά θα σταθούµε στην περίπτωση της συγκοµιδής 
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Ηλεκτροµαγνητικής (Η/Μ) ενέργειας ραδιοσυχνοτήτων (RF) που υπάρχουν (Background 
RF) παντού γύρω µας (ραδιοφωνία, τηλεoπτικές µεταδόσεις, κινητή τηλεφωνία, ασύρµατα 
δίκτυα Η/Υ κ.α.) ή τοποθετούνται ειδικά για το σκοπό αυτό (Κεραία εκποµπής 
ραδιοκυµάτων ορισµένης συχνότητας και ισχύος προς άντληση αυτής της ενέργειας από ένα 
δίκτυο αισθητήρων ή απλών RFIDs ώστε να λειτουργήσουν, όντας παθητικά, χωρίς ανάγκη 
ύπαρξης δικής τους πηγής ενέργειας στο κύριο σώµα τους). 
Όπως ήδη είναι φανερό, η παρούσα έρευνα αποσκοπεί κύρια στην συγκοµιδή Η/Μ 
ενέργειας ραδιοµικροκυµάτων (RF) οπότε ο µετατροπέας της αρχικής ενέργειας σε 
ηλεκτρική ενέργεια συνεχούς (DC), δε µπορεί παρά να είναι ένας ανορθωτής (Rectifier,    
RF →  DC Converter), που κύρια υλοποιείται µε ένα µη γραµµικό στοιχείο όπως µια 
δίοδος (Schottky ή MOS-diode). 
Βέβαια η λαµβανόµενη πολύ µικρή -περίπου συνεχής- τάση από τον ανορθωτή, για να έχει 
πρακτική σηµασία πρέπει να αναβιβασθεί από έναν µετατροπέα DC → DC, Ν σταδίων, 
γνωστού και ως Charge Pump (Aντλία Φορτίων) ή ως Charge Transfer Switch (CTS). Αν 
και η µετάδοση της Η/Μ ενέργειας µε επαγωγή (near field induction) έχει στις µέρες µας 
αρκετές εφαρµογές, από την άλλη η διατριβή αυτή εστιάζει κύρια στη µακρινού πεδίου (far 
field radiation) ακτινοβόληση της Η/Μ ενέργειας, σε συχνότητες κύρια µικροκυµατικές 
(2.45GHz) της ζώνης συχνοτήτων ISM-RFID. Η µετάβαση βέβαια αυτή, από το κοντινό 
Μαγνητοστατικό και Ηλεκτροστατικό στο µακρινό Η/Μ πεδίο έγινε κύρια, όταν τα 
παθητικά RFIDs έπρεπε πια να λειτουργήσουν σε υψηλές συχνότητες (≥UHF) κι όχι σε LF, 
HF όπως ήταν το σύνηθες.  
Στην περίπτωση των παθητικών RFIDs που θεωρήσαµε, η επικοινωνία µεταξύ reader → tag 
γίνεται µέσω της ανάκλασης προς τα πίσω (Βack-scattering Reflection) ενός ποσοστού της 
Η/Μ ενέργειας που προσέπεσε στο δέκτη µέσω διαµόρφωσης της εµπέδησης (άρα και του 
συντελεστή ανάκλασης) αυτού. Για απρόσκοπτη επικοινωνία πρέπει να τηρούνται δύο 
βασικές προϋποθέσεις:  
α) η µεταφορά ισχύος στο δέκτη από τον εκποµπό, ικανής ώστε να τον ενεργοποιήσει, όπου 
υπάρχει απόσβεση µε τη 2η δύναµη της απόστασης και 
β) η επιστροφή ικανού ποσού ισχύος ξανά πίσω στον εκποµπό (που τώρα γίνεται αποδέκτης) 
µε απόσβεση µε βάση την 4η δύναµη ως προς την απόσταση. 
Όσον αφορά τα της ζεύξης από το Tag→Reader µέσω της ανάκλασης ενός ποσοστού της 
προσπίπτουσας ενέργειας που πέφτει στο tag (Βackscattering Μοdulation), πρέπει να 
χρησιµοποιηθεί ορολογία γνωστή από τη θεωρία των Radars, που άλλωστε αποτελούν και 
την εναρκτήρια ιδέα πίσω από την τεχνική αυτή. Aφού λοιπόν καταφέρει να ενεργοποιηθεί 
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το tag, κατόπιν ένα ικανό ποσό ισχύος πρέπει να επιστρέψει στον Reader, µεταφέροντας 
τουλάχιστον την ID του tag ή άλλες πληροφορίες. Πάντως, το σήµα που υπολογίσαµε ότι 
λαµβάνει ο reader (δέκτης τώρα που απαντά στο tag) θα πρέπει να ξεπερνά τουλάχιστον το 
επίπεδο ηλεκτρονικού θορύβου ώστε να µπορεί να ανιχνευθεί-αποκωδικοποιηθεί σωστά. 
Για την ορθή λειτουργία του ανορθωτή, εισάγουµε πριν από αυτόν ένα απολύτως 
απαραίτητο κύκλωµα υπέρτασης λόγω συντονισµού (Resonator as Voltage Booster) που 
αυξάνει το επίπεδο της λαµβανόµενης τάσης, ώστε να εισαχθεί κατόπιν στα ΜΟS-diodes 
χαµηλού ή µηδενικού κατωφλίου τάσης Vth (Voltage Threshold) ανοίγοντάς τα, ώστε η 
ανόρθωση να καθίσταται εφικτή.  
Αν και σε πρώτη ανάγνωση φαίνεται παράξενη αυτή η ανάπτυξη υπέρτασης στο πηνίο και 
στον πυκνωτή, αφού όλη η η τάση της πηγής  πέφτει στην ωµική αντίσταση  κατά το 
συντονισµό, πρέπει να σκεφτούµε ότι στο χώρο συχνοτήτων οι τάσεις και τα ρεύµατα είναι 
διανύσµατα (φάσορες) και όχι αριθµητικές τιµές οπότε µπορεί να έχουν ίδιο µέτρο αλλά 
έχουν διαφορά φάσης 180ο και αλληλοαναιρούνται. Eπιθυµούµε δε, την όσο δυνατόν 
µεγαλύτερη αύξηση της ληφθείσας τάσης V, ώστε να παρέχεται ικανή τάση (Q.V) στον 
ανορθωτή. 
Ουσιαστικά, το κύκλωµα προσαρµογής-υπέρτασης λόγω συντονισµού (matching-resonance 
boosting) έχει διπλό ρόλο, αφού ταυτόχρονα πρέπει να κάνει τη συζυγή προσαρµογή των 
εµπεδήσεων κεραίας και εισόδου του tag chip, αλλά και να συντονίζει στη συχνότητα 
λειτουργίας µε άµεσο αποτέλεσµα στην παθητική αύξηση της τάσης που φτάνει στο tag chip 
λόγω του φαινοµένου της υπέρτασης κατά το συντονισµό. Βέβαια, όπως παρατηρήθηκε 
πειραµατικά αλλά και από εξοµοιώσεις των κυκλωµάτων, είναι γενικά πολύ κρίσιµη η εύρεση 
της χρυσής τοµής µεταξύ της σωστής προσαρµογής και του να συντονίζει το κύκλωµα 
επακριβώς στη συχνότητα λειτουργίας (εν προκειµένω 2.45GHz). 
Η προσαρµογή σύνθετης αντίστασης είναι ένας όρος που χρησιµοποιείται συχνά στο 
αντικείµενο των γραµµών µετάδοσης. Στην περίπτωσή µας των RFIDs όπου ως Ζα ορίσαµε 
την εµπέδηση της κεραίας και ως Ζc  την εµπέδηση του υπόλοιπου tag chip, προφανώς για 
Ζα = Ζc, δεν έχουµε ανάκλαση κύµατος (άρα ούτε στάσιµα κύµατα λόγω ορθού 
τερµατισµού) και το 100% της ισχύος οδεύει προς το ολοκληρωµένο κύκλωµα. 
Όσον αφορά την προσαρµογή ισχύος, αυτή επιτυγχάνεται όταν η σύνθετη αντίσταση ΖS µιας 
πηγής τάσης πλάτους (peak) VS που οδηγεί ένα φορτίο ZL ταυτιστεί µε τη συζυγή εµπέδηση 
αυτού, δηλαδή όταν  ΖS = ZL
* που σηµαίνει, RL = RS και jXL = -jXS εξού και το όνοµα 
«συζυγής προσαρµογή». 
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Eίναι αδύνατη η ταυτόχρονη επίτευξη και των δυο στόχων µέσω ενός και µόνο κυκλώµατος 
προσαρµογής δύο µιγαδικών εµπεδήσεων, οπότε κάθε φορά ή ικανοποιούµε πλήρως τον 
έναν στόχο ή και τους δύο µε ανοχές, σε ενδιάµεσες καταστάσεις. 
Προφανώς, τέλεια προσαρµογή (ρ = 0) µπορεί να επιτευχθεί σε µια µικρή (ιδανικά 
µηδενική) ζώνη συχνοτήτων (narrowband matching) οπότε τότε έχουµε µεγιστοποίηση του 
συντελεστή ποιότητας Q. To άνω όµως όριο του µέγιστου εφικτού εύρους ζώνης (ή µικρού 
Q) προσαρµογής εµπεδήσεων (broadband matching), έχει τεθεί από τους Βode-Fano. Ένα 
κύκλωµα προσαρµογής εµπεδήσεων σε µεγάλο εύρος ζώνης συχνοτήτων Β, που δεν 
προσαρµόζει τέλεια τις εµπεδήσεις, θα ανακλά µεγάλο µέρος της ισχύος προς τα πίσω, 
όµως δε θα δίνει ικανοποιητική τάση στον ανορθωτή ώστε να επιτελέσει την ανόρθωση του 
(ηµιτονικού) Η/Μ κύµατος. 
Βέβαια ο ανορθωτής που ακολουθεί (Qrect) επιφορτίζει το κύκλωµα του συντονισµού και 
ελαττώνει το συντελεστή ποιότητάς του Qres, ώστε τελικά ο ολικός (total-loaded) Qt < Qres. 
Aυτή η µείωση αποτελεί όµως πλεονέκτηµα όσον αφορά το εύρος ζώνης συχνοτήτων 
λειτουργίας Β, αφού για µικρό Qt o συντονισµός καθίσταται λιγότερο οξύς οπότε το Β 
µεγαλώνει. 
Η µέγιστη τιµή συντελεστή ποιότητας που στην πράξη πετύχαµε ήταν Qt = 2 και στο εξής η 
τιµή αυτή (Χ2) χρησιµοποιήθηκε ως το παθητικό κέρδος τάσης (overvoltage boosting) που 
καθιστά διπλάσια την παρεχόµενη τάση στον ανορθωτή, δίνοντας µας πλεονέκτηµα τόσο 
στην εµβέλεια όσο και στην ευαισθησία (Smin σε dBm) του tag. 
Bέβαια µε την ανάπτυξη στατικών ή δυναµικών µεθόδων µείωσης του Vth, επιτυγχάνονται 
αυξηµένες τιµές εµβέλειας, λόγω της πιο µικρής τάσης Vr που απαιτείται να φθάνει στον 
ανορθωτή υποβοηθούµενη από τη δράση και του κυκλώµατος υπέρτασης συντονισµού. Οι 
κύριες µέθοδοι µεταβολής του κατωφλίου τάσης αγωγής των MOSFETs απαιτούν ακριβές 
υλοποιήσεις στο εργοστάσιο µε αυξηµένη δυσκολία στην παραγωγή. Άλλες στηρίζονται 
στην τεχνική Backgate (2nd Gate) MOS που ελέγχει την τιµή τάσης µεταξύ σώµατος και 
πηγής (VBS > 0 για NMOS) επηρεάζοντας έτσι ηθεληµένα το κατώφλι τάσης ή µηδενίζοντας 
αυτό, αφού η περιοχή αποκένωσης φορέων ελαττώνεται και το στρώµα ασθενούς 
αναστροφής διατηρείται µε λιγότερα φορτία και άρα λιγότερη πια τάση ανοίγει τα 
transistors. 
Άλλη µέθοδος που µιµείται και αυτή τη λειτουργία των ΜΟS αποκένωσης διαύλου 
(Depletion mode MOS) είναι τα FG MOS (Floating Gate) τα οποία από µια 2η κυρίως 
πύλη (ελέγχου) µεταφέρουν ποσότητες φορτίου σε αυτήν ώστε να ελέγχξουν το στρώµα 
απογύµνωσης ή ακόµα και αναστροφής. Υπάρχουν και αρκετές υβριδικές µέθοδοι µεταξύ 
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των δυο προαναφερθέντων που ελέγχουν αυτή τη “νεκρή ζώνη” τάσης των MOS transistors. 
Ακόµη µια λύση είναι η τοποθέτηση χωρητικότητας σε σειρά προς την πύλη, ώστε να 
παγιδεύονται εκεί τα φορτία που έχουν τεχνητά εισαχθεί. Απαιτούν όµως δύσκολο 
προγραµµατισµό κι έλεγχο, αύξηση κόστους και δυσκολίας παραγωγής, πράγµα ανέφικτο 
προς χρήση στα φτηνά παθητικά ολοκληρωµένα κυκλώµατα RFIDs. 
H ανόρθωση, δηλαδή η µετατροπή από RF σε DC πραγµατοποιείται µε διάφορες 
τοπολογίες, µε χρήση διόδων Schottky (χαµηλού Vth µα µη συµβατής παραγωγής κατά 
CMOS) ή µε χρήση transistors MOS συνδεδεµένων είτε ως δίοδοι (ΜOS-diode) είτε ως 
διακόπτες (MOS-switch), λύση που ακολουθήσαµε και στην παρούσα έρευνα. 
Η κλασική τοπολογία γέφυρας πλήρους- ή ηµι-ανόρθωσης  (για χαµηλές συχνότητες και 
υψηλές ισχείς) εδώ δεν έχει χρηστική σηµασία λόγω της πτώσης τάσης των 4 διόδων που 
πρέπει να χρησιµοποιηθούν (2 ανά ηµιπερίοδο). Οι νέες τοπολογίες αποφεύγουν αυτό το 
µειονέκτηµα κάνοντας χρήση είτε τεσσάρων διακοπτών είτε 2 διακοπτών και δύο µόνο 
διόδων (MOSFETs).  
Aν και πολλών τοπολογιών η ύπαρξη, πηγάζει από τους µετατροπείς από  DC→DC και 
εξαρχής φαίνεται πολύ διαφορετική η διεργασία µετατροπής από RF → DC σε σχέση µε 
την αντίστοιχη DC → DC, τα δύο ζητήµατα (ανορθωτές και πολλαπλασιαστές τάσης) 
επικαλύπτονται ισχυρά, αφού πολλά κυκλώµατα κυρίως DC → DC, µετατρέπονται σε 
µετατροπείς RF → DC ή οι ανορθωτές ταυτόχρονα δρουν και ως αναβιβαστές του 
επιπέδου της DC τάσης, στο ίδιο κύκλωµα και χωρίς εµφανή διαχωρισµό. Έτσι 
πραγµατοποιείται η επιθυµητή ανόρθωση όχι µόνο µε τη χρήση της µη γραµµικότητος της 
χαρακτηριστικής I(V) µιας διόδου, αλλά και βάσει της λειτουργίας διακοπτόµενων 
πυκνωτών (Switched Capacitors) των κλασικών Charge Pumps και CTS, χρησιµοποιώντας 
όµως ως Clock (Ρολόϊ χρονισµού των διακοπών) το ίδιο το σήµα RF (διαµορφωµένο 
ηµιτονικό) που αν και δεν έχει επακριβώς τη µορφή ενός τετραγωνικής µορφής ρολογιού 
τελικά καθιστά εφικτή την απαιτούµενη διακοπτική λειτουργία.  
Από όλα τα κυκλώµατα και τους συνδυασµούς τους, ξεχωρίσαµε τρείς πρακτικές τοπολογίες 
µε αρκετά καλή απόδοση ως ανορθωτικές διατάξεις. Η 1η οφείλει την ύπαρξή της στον J. 
Dickson (1976) και εισήχθη αρχικά σαν µετατροπέας συνεχούς σε συνεχές µε χρήση κύρια 
σε flash EEPROMs µνήµες ή για την τροφοδότηση τελεστικών ενισχυτών. Πρόκειται για 
ένα διπλασιαστή τάσης (VD) και µπορεί να λειτουργήσει όχι µόνο σαν charge pump αλλά 
και ως ανορθωτής (µετατροπέας RF→ DC). Aυτό γίνεται όταν οι συνδέσεις των δύο 
αντιφασικών ρολογιών του κλασικού charge pump αντικατασταθούν από το σήµα RF και 
συνδέοντας στη γη την είσοδο του 1ου σταδίου του. Βέβαια πολλά στάδια µπορούν 
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κλιµακωτά (cascaded) να συνδεθούν ώστε να αυξήσουµε την συνεχή τάση που θα λάβουµε 
τελικά. Απαντάται και σε διαφορική κλιµακωτή µορφή ως Greinacher τοπολογία και που 
τότε αποτελεί ανορθωτή πλήρους κύµατος.  
Η 2η τοπολογία ονοµάζεται GCCR (Gate Cross Connected Rectifier - P. Favrat) και 
αποτελεί τροποποίηση µιας γέφυρας ανόρθωσης, κάνοντας χρήση δύο MOS-Diodes και 
δύο MOS-Switches. Πάλι δε, τα παραίτητα διφασικά clocks των διπλασιαστών τάσης 
αντικαθίστανται από το σήµα RF. Πρόκειται για ανορθωτή πλήρους κύµατος. Παρουσιάζει 
πολύ καλή απόδοση, ταχύτατη απόκριση και χαµηλή κυµάτωση συνεχούς τάσης. 
Η 3η τοπολογία ονοµάζεται ΝVC (Negative Voltage Converter or H-bridge) και αποτελεί 
έναν ανορθωτή fully cross coupled. Eδώ χρησιµοποιούνται 4 MOS-Switches και υποφέρει 
ως τοπολογία από την ανυπαρξία τρόπου εµπόδισης του ανάστροφου ρεύµατος όταν η DC 
έξοδος ξεπερνά σε επίπεδο τάσης το εισερχόµενο σήµα. Eπίσης όπως ανελύθη από τον 
ερευνητή (S. Mandal)  που κύρια τη χρησιµοποιεί, η τοπολογία αυτή υποφέρει στην αρχή 
της λειτουργίας της από µια παρασιτική γέφυρα ανόρθωσης δοµούµενη από τις παρασιτικές 
διόδους επαφής µεταξύ πηγής-υποστρώµατος η οποία εµποδίζει την ταχεία άνοδο του 
σήµατος συνεχούς τάσης. 
Πρόκειται για διπλασιαστή τάσης και δεν υποφέρει από το κατώφλι δυναµικού Vth των 
ΜOS-diodes, παρά µόνο από την πτώση τάσης λόγω της αντίστασης rds των ΜΟS σε 
κατάσταση αγωγής καθώς και από ρεύµατα διαρροής που µπορεί να υπάρχουν. 
Οι παραπάνω τοπολογίες εξοµοιώθηκαν (Cadence) όλες σε RF-CMOS στα 90nm (ΙΒΜ) 
ώστε να ερευνηθεί η συµπεριφορά τους σε διάφορα στάδια και µεγέθη χωρητικοτήτων και 
MOSFETs µε όλους τους παρεχόµενους από την process τύπους (RFMOS, LVT, ZVT) σε 
µεγάλη κλίµακα διαφορετικών Vth. Mετά την εξαγωγή συµπερασµάτων και συγκριτικών 
αναλύσεων, οδηγηθήκαµε στην υλοποίηση µιας νέας τοπολογίας που έχει εφαρµογή στις 
δύο µόνο πρώτες υπάρχουσες κυκλωµατώσεις που εµπεριέχουν διόδους MOS (Dickson 
VD, GCCR). Συγκρίναµε δε την καινοτόµο εξέλιξη µε τις υπάρχουσες τοπολογίες της 
βιβλιογραφίας, µετά από σύγκρισή τους στις ίδιες συνθήκες και µε την ίδια process. 
Η προταθείσα εξέλιξη, στηρίχθηκε κύρια στις µεθόδους µείωσης του Vth µέσω της παροχής 
φορτίου, άρα τάσης στην πύλη, που καθιστά έτσι πιο εύκολο το άνοιγµα των transistors 
όπως αναφέραµε. Όµως η µέθοδος που εισάγουµε, δεν απαιτεί ούτε εξειδικευµένες 
κυκλωµατώσεις αλλά ούτε πρόσθετα κόστη στην παραγωγή και είναι απολύτως CMOS 
compatible. Αναλυτικώτερα ονοµάζουµε τη µέθοδο ως “pseudo-FG” αφού οι κλασικές 
µέθοδοι FG-MOS είδαµε ότι απαιτούν ειδική µέθοδο πανάκριβης παραγωγής αλλά και 
προγραµµατισµό κι έλεγχο µε απαιτήσεις και δυσκολία. Βέβαια στα µεγέθη των καναλιών 
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λίγων nm που σήµερα υλοποιούνται, ανάλογες µέθοδοι µείωσης του Vth, τείνουν να 
εκλείψουν, αφού το λεπτότατο οξείδιο της πύλης (κάποια Ǻ) αποτρέπει τη διατήρηση 
φορτίου στο GD path για πολύ, λόγω του υπολογίσιµου ρεύµατος διαρροής από το λεπτό 
οξείδιο της πύλης. 
Πρακτικά, προσθέσαµε δύο MOS-diode connected transistors και δύο πυκνωτές (ΜΙΜ) 
στην αγώγιµη διαδροµή σύνδεσης µεταξύ Drain-Gate (Καταβόθρας-Πύλης) πετυχαίνοντας 
έτσι την εισαγωγή διαφοράς δυναµικού VFG χωρίς δρόµο διαφυγής των φορτίων (λόγω των 
πυκνωτών) στη θέση αυτή. Η τάση VFG παράγεται από ένα στάδιο ανορθωτή GCCR µε τη 
χρήση ΖVT (Zero Vth) MOSFETs που έχουν µηδενικό κατώφλι τάσης και άρα ανοίγουν 
µε ελάχιστο RF σήµα εισόδου. Το µέγεθος της τάσης VFG καθορίζει ουσιαστικά και τη 
µείωση στο κατώφλι τάσης Vth που µπορεί να επιτευχθεί. Η παραπάνω εξέλιξη αν και µπορεί 
να χρησιµοποιηθεί και στις 2 τοπολογίες όπως αναφέραµε, εντέλει έδωσε πολύ µεγαλύτερη 
βελτίωση στην περίπτωση του GCCR ανορθωτή τόσο σε αύξηση απόδοσης (PCE, VCE) 
και ταχύτητας (settling time) όσο και στην ελάττωση της κυµάτωσης (ripple) . Για το λόγο 
αυτό η υλοποίηση ενός πρότυπου chip ολοκληρωµένου ανορθωτή 4 σταδίων µε τα 
απαραίτητα κυκλώµατα προσαρµογής και προστασίας υπέρτασης (limiters) στηρίχθηκε σε 
GCCR/Pseudo-FG τοπολογία κυκλώµατος.  
Ο στόχος µας πάντοτε ήταν η επίτευξη συνεχούς τάσης 1.2V στην έξοδο, ικανή να θέσει σε 
λειτουργία τόσο ψηφιακά (και < 1V) όσο και αναλογικά κυκλώµατα στα τµήµατα που 
ακολουθούν. Oι προσπάθειες µας στόχευσαν κύρια στην επίτευξη µεγάλης απόδοσης 
µετατροπής τάσης (VCE) και όχι τόσο στην υψηλή απόδοση µετατροπής ισχύος (PCE), 
που απαιτεί µικρά φορτία (loads) άρα µεγαλα ρεύµατα και άρα µεγάλες διαστάσεις (W/L) 
transistors ώστε να χειριστούν τα ρεύµατα αυτά. 
Oι πειραµατικές µας µετρήσεις βρέθηκαν σε πολύ καλή συµφωνία µε τις µετρήσεις των 
εξοµοιώσεων. Ο παράγοντας βελτίωσης της τάσης εξόδου µε τη χρήση της καινοτόµου 
pseudo-FG κυκλωµάτωσης στον 4-σταδίων ανορθωτή, είναι 11.5% όταν στην είσοδο 
εισέρχεται η απαιτούµενη τάση που καθιστά εφικτή την ανάπτυξη των 1.2V DC τάσης 
εξόδου και οφείλεται στη µείωση του Vth µε αποτέλεσµα την αύξηση ενεργού περιοχής 
λειτουργίας του ανορθωτή (µικρότερη τάση ώστε να άγουν τα MOSFETs αλλά και 
µεγαλύτερη περίσσεια διαφοράς δυναµικού προς ανόρθωση, για δεδοµένη τάση στην είσοδο 
του ανορθωτή). 
Ο ανορθωτής 4 σταδίων που κατασκευάστηκε, µετρήθηκε πειραµατικά να έχει απόδοση 
µετατροπής τάσης και ισχύος VCE = 63.83% και PCE = 1.05% (για φορτίο 1ΜΩ) 
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αντιστοίχως, για είσοδο RF ισχύος -8.60dBm (117.5mV RF input) µε εµβέλεια 0.75m 
(EIRP = 825mV in EUROPE). 
Eπίσης εξοµοιώσαµε έναν ανορθωτή 20 σταδίων µε χρήση µόνο ZVT MOSFETs σε 
τοπολογία GCCR που λειτούργησε ταχύτατα µε ελάχιστη κυµάτωση χωρίς τα προβλήµατα 
αυξηµένων διαρροών ρεύµατος που όλα τα άλλα δικτυώµατα επέδειξαν µε χρήση MOS 
µηδενικού Vth. Αυτό συµβαίνει κυρίως σε ανορθωτές µε λογική λειτουργίας διακοπτόµενων 
πυκνωτών αφού ένα MOS µε µηδενικό ή ελάχιστο Vth ποτέ δεν είναι απόλυτα ανοιχτό ή 
κλειστό (εναλλάξ) όπως θα έπρεπε στη λειτουργία του ως τέλειος διακόπτης. Έτσι για µια 
RF τάση εισόδου ίση µε 53.5mV (-15.43dBm) και σε φορτίο 1ΜΩ λάβαµε 1.25V DC τάση 
εξόδου ή µια ισχύ εξόδου 1.563µW (Ι = 1.25µΑ), µε απόδοση VCE = 29.21% και PCE = 
5.46% µε εµβέλεια 1.65m. Mε φορτίο 0.2ΜΩ λάβαµε VCE = 16.67% και PCE = 8.89%. 
Eντέλει, µε βάση τις µετρήσεις µας από πειράµατα και εξοµοιώσεις συµπεραίνουµε ότι οι 
προταθέντες ανορθωτές µπορούν µε αυξηµένη απόδοση να προσδώσουν την απαραίτητη 
συνεχή ισχύ σε αισθητήρες ή παθητικά RFIDs. Συγκριτικά δε µε άλλες υλοποιήσεις απο την 
ερευνητική βιβλιογραφία, οι ανορθωτές που εισήχθησαν υπερέχουν, ειδικά αν λάβει κανείς 
υπόψιν (ένεκα της απουσίας ενός ευρέως αποδεκτού figure of merit) την εκπεµπόµενη ισχύ 
(EIRP µικρό στην Ευρώπη), τη συχνότητα λειτουργίας (2.45GHz, υψηλό FSPL), το κέρδος 
και την αντίσταση της κεραίας (50Ω αντί π.χ. 300Ω) καθώς και το φορτίο, αλλά και το ότι 
προβήκαµε σε µια πλήρως ολοκληρώσιµη υλοποίηση µε ότι αυτό συνεπάγεται στη χαµηλή 
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A major problem in designing wireless sensor networks (WSN) is the very limited 
energy supply of its nodes. Although there are plenty of energy conservation protocols 
for these networks, the energy problem remains of paramount importance. Harvesting 
energy from the ambient environment is an approach that will solve the problem of 
powering these network nodes. Various sources of energy can be collected, such as solar 
radiation, vibrations - oscillations, heat, pressure variations, radiofrequency (RF) and 
other natural phenomena.  
Of course, harvesting energy from the environment typically changes over time with a 
non-deterministic manner and is characterized by randomness. The operation of a node 
which  is powered by energy harvesting, generally is characterized by the fact that at any 
time, the total amount of energy required to operate normally, must be less than or equal 
to the sum of the energy that is already existed in the battery and total energy that can be 
harvested. Obviously, it is difficult to estimate the amount of harvesting energy, because 
is characterized by complete randomness thus is also difficult to achieve proper 
operation of the node. In a future “Internet of Things” where RFIDs (Radio Frequency 
IDentification) will be integrated with sensors or other devices (MEMS / Micro-Electro-
Mechanical Systems or EnHANTs / Energy Harvesting Active Networked Tags) on 
everything and everywhere, these requirements are of crucial meaning. 
An energy harvesting system generally includes three parts, a microgenerator (rectifier, 
inverter etc.) which converts the energy of the environment into electric energy, a voltage 
amplifier (DC) to increase the DC voltage and a storage element (rechargeable battery or 
an electrolytic double layer EDLC (super)-capacitor). Although there are lots of 
alternative energy harvesting forms, we are initially focused on the electromagnetic 
radiofrequency energy harvesting (RF) which is present all around us as Background RF 
(radio, TV broadcasting, mobile phones and base stations, wireless networks etc.) or is 
specifically installed for this purpose (antenna transmitting power in a certain frequency 
to feed a network of sensors or RFIDs for their operation, without the necessity of 
energy source in their main bodies (passive tags)). Obviously, this research is focused on 
the radiofrequency energy harvesting and the conversion of the initial RF power to a DC 
Institutional Repository - Library & Information Centre - University of Thessaly




one that can be implemented by a rectifier which is a nonlinear element such as diode 
(Schottky or MOS-diode). 
Of course, a small -almost constant- voltage that is taken from the rectifier, should be 
increased by a DC-DC converter known as Charge Pump (CP) or Charge Transfer 
Switch (CTS) to have practical significance. Although the transmission of 
electromagnetic energy via near field induction has several applications in nowadays, this 
thesis focuses on the far field radiation of electromagnetic energy at frequencies mainly 
of the microwave ISM-RFID band (2.45GHz). The transition from the near 
magnetostatic and electrostatic field to the radiated far field, became true when the 
passive RFIDs had to operate at high frequencies (not LF or HF anymore). 
In the case of passive RFIDs we have considered, the communication between reader-
tag is through backscattering reflection where via impedance modulation, we change the 
amount of energy that can be reflected from the tag. For the proper communication two 
basic conditions must be kept: 
i) the power transfer from the emitter to receiver, able to turn it on, and where there is 
power loss with the 2nd  power of distance r and 
ii) the sufficient amount of power, to return back to the emitter (which now receives) 
damped by the 4th power of distance r. 
Regarding the coupling from tag to reader through backscattering modulation, should 
be used terminology known from Radar’s theory where this method owes its existence. 
After we managed to activate the tag, then a sufficient amount of power must be 
returned to the reader, transferring at least the ID of tag or other information. However, 
the signal that reader takes (as a receiver now that responds to tag) should exceeds 
electronic noise level to be detected-decoded correctly. 
For proper operation of the rectifier we add before it an absolutely essential overvoltage 
resonance circuit (Resonator or Voltage Booster) which increases the level of the 
received voltage in order to be possible the rectification, via the opening of the low 
(LVT) or zero (ZVT)  threshold voltage (Vth) MOS-diodes transistors. The amount of 
the resonance overvoltage gain depends on quality factor Q, so a large Q increases the 
received voltage to provide sufficient (QV) voltage to rectifier. Essentially, this 
impedance matching/overvoltage boosting circuit plays a dual role: to make conjugate 
impedance matching of the antenna and chip impedances, and to resonate to the 
frequency of operation with the direct effect of passive overvoltage gain of the voltage 
that tag can accept. As it was observed from experiments and simulations, there is a 
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“trade off” between perfect matching and the perfect resonance to the frequency of 
operation. 
Apparently, a perfect matching can be achieved in a small (ideally zero) frequency band 
(narrowband matching) so then we have maximization of the quality factor Q. The upper 
limit of the maximum achievable bandwidth (minimum Q) of impedance matching has 
been set by Bode-Fano.  A wideband impedance matching circuit which can’t match 
perfectly the impedances, will reflect much of the power back, but will give an 
insufficient voltage to rectifier for rectification. Off course the rectifier (Qrect) that follows, 
loads the resonator and reduces Q, so the total-loaded Qt < Qres. But this reduction 
provokes a less sharp resonance or a larger bandwidth. 
The maximum loaded quality factor we achieved, was Qt = 2 and from so on this will 
be the voltage gain of overvoltage boosting circuit, that doubles the supplied voltage to 
rectifier, giving us an advantage both in range and sensitivity (Smin in dBm) of tag. 
Also, with the development of static or dynamic Vth reduction methods, higher ranges 
are achieved, due to the smaller voltage that rectifier demands to open its MOS-diodes or 
MOS-switches. The main methods of threshold voltage reduction require expensive 
factory implementations and increased difficulty in the chip production. Others rely on 
the Backgated (2nd-Gated) technique that controls the voltage between body and source 
(VBS > 0 for NMOS) affecting Vth because the depletion area is reduced and the inversion 
layer is maintained with less charge. As a result, less voltage opens now the transistors. 
Another method which imitates the Depletion mode MOSFET is the Floating Gate 
FG-MOS where via a second gate they control the charge transferring that is necessary to 
control the depletion or even the inversion layer.  There are and several hybrid between 
the above methods which control the “dead zone” of MOSFETs. Another solution is 
the installation of a capacitor in series with the gate, to trap there all the charges that have 
introduced before. All these methods require difficult control and complicate 
programming with rising of cost and difficulty of production, which is impractical in the 
case of cheap passive RFIDs. 
Rectifiers or RF-to-DC converters are used in radio frequency identification (RFID) 
transponders where the energy storage element is powered up by the transmitted RF 
signal. Diodes or diode-connected MOS transistors are commonly used to implement 
rectifiers. Full-wave bridge structures are also used as they offer higher power efficiency, 
smaller output ripples and greater reverse breakdown voltage compared with their 
counterpart, the half-wave rectifiers. However, they are both constrained by the inherent 
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diode/transistor forward-bias voltage drop which results in a significant power loss 
within the rectifier, that affects the overall power efficiency and decreases the delivered 
voltage to the following modules. This negative impact becomes increasingly significant 
in the design of low-voltage power supplies, which is the case for new sub-micron 
CMOS technologies. The oldest and predominant topology has been introduced by J. 
Dickson (Voltage Doubler, VD, for DC-DC conversion) and is the most frequently and 
efficiently used in literature. Another common architecture is the Gate Cross Coupled 
Rectifier (GCCR). Finally, fully Cross-Coupled structures (NVC) have also been 
introduced where both upper and lower main branch transistors are cross-coupled. 
Though many topologies come from the DC-DC converters area, and at first the RF-
DC conversion looks quite different than the DC-DC one, the two issues overlap 
strongly, as many circuits of DC-DC conversion act simultaneously and as RF-DC 
converters and reversely. So, the rectification is made by the use of nonlinearity of the 
diode I(V) characteristic or by the use of Switched Capacitor’s operation of Charge 
Pumps or Charge Transfer Switches, that use as biphasic clock (to control the timing of  
switching), the RF+, RF- signals, in a fine approximation that finally works. 
It should be noted that all topologies have been designed and simulated using the same 
90nm RF-CMOS process and conditions. After simulations, comparative analysis and 
conclusions, we implemented a novel topology, which applies to the topologies that have 
diodes (2 or 4 per cell), so only VDs and GCCR rectifiers could be used in this 
innovation. Based on a basic Voltage Doubler (VD) and on a GCCR, we introduce a 
modified basic cell, the pseudo-FG with the addition of two MOS diode connected 
transistors and two MIM capacitors at the drain-gate connection path of MOS-diodes. 
The signal VFG that is essential for the reduction of threshold can be produced by one 
efficient stage of a NVC or a GCCR basic cell using zero Vth (ZVT) MOSFETs. A 
voltage is inserted in the drain-gate path of the diode connected MOSFETs and if VFG = 
Vth, then Vs = Vd). Thus the threshold voltage of these transistors is reduced accordingly 
to the value of VFG. This approach improves VCE and reduces time delay and ripple. We 
called this method of threshold voltage as pseudo-FG. This method does not require 
either special circuitry or additional cost in fabrication (via the necessity of new masks in 
photolithography). Also is fully CMOS compatible. Between the two topologies we 
simulated via our method, the GCCR one, had the best efficiency (VCE & PCE) the 
faster response (smaller Settling time) and extremely small ripple. So we decided to 
implement a prototype chip of an integrated 4-stages GCCR/pseudo-FG rectifier, where 
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the FG signal is produced by one stage of a ZVT-GCCR rectifier, with the necessary 
circuits of overvoltage protection (Limiter) and ESD protection of the whole chip. Our 
goal has always been to achieve constant DC output voltage 1.2V, able to operate both 
digital (< 1V) and analog circuits of the following sections. Our efforts were focused on 
the achievement of high voltage conversion efficiency (VCE) than high power 
conversion efficiency (PCE), which requires small loads or large currents and therefore 
MOSFETs of large dimensions to handle these large currents. 
The experimental measurements are in a very good agreement with the measurements 
of simulations. The improvement factor of the output voltage of the 4-stage rectifier 
using the innovative pseudo-FG topology/circuitry is 11.5% when in the input of 
rectifier we accept the minimum required voltage for the production of 1.2V as DC 
output voltage. This voltage enhancement comes from the Vth reduction and the excess 
of voltage that can be used as a larger effective (overdrive) voltage for the easier opening 
of MOS-diodes. 
The 4-stages Rectifier was experimentally found to have a VCE = 63.83% and a PCE = 
1.05% (at load 1MΩ) for an input RF power of -8.60dBm or 117.5mV as RF voltage 
input (235mV as rectifier’s input due to Qt = 2) and a range of 0.75m (for EIRP = 
825mV or ERP = 500mW in Europe, by ETSI regulations). We also have simulated and 
a 20-stages rectifier using only ZVT MOSFETs in a GCCR topology, that had a very fast 
response with very small ripple and without the problems of increased leakage that had 
all other topologies using ZVT MOSFETs. The main reason is possibly because of the 
use of switches (of zero Vth) in the switched capacitors type of rectifiers and the fact that 
when the one MOS switch is closed (opened) the other is not 100% opened (closed) as 
might be as a perfect switch and this provokes large leakages. So , for an input RF 
voltage of 53.5mV (or -15.43dBm) and for a load 1MΩ we took 1.25V as output DC 
voltage or an output power of 1.563uW (or I = 1.25uA) with a VCE = 29.21% and a 
PCE =5.46%, and a range of 1.65m. With a load 0.2MΩ the VCE = 16.67% and the 
PCE = 8.89%. 
The proposed architectures are more efficient and robust compared to previously 
reported works, especially when taking into account the transmitted power Pt, the 
frequency of operation, the antenna gain Gs and resistance Rs and the load RL. Given the 
absence of a unique figure of merit, the comparison with previously published works, 
might be misleading to the reader. We should note that to obtain the results reported 
here, real-valued antenna and load impedances have been assumed (Rs = 50Ω and RL = 
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1MΩ). Obviously the PCE is proportional to Rs but inversely proportional to RL.. The 
number of stages N (very small in our case) has direct relationship to the die area and 
also affects the results. The frequency of operation determines the free space 
propagation loss (FSPL) and thus the range, whereas it provokes larger parasitic substrate 
capacitance losses. Low transmitted power (Pt), which in our case is based on the very 
strict European (ETSI) regulations, also limits the coverage area. Finally, the proposed 
converter is fully integrated, so the achieved Qt is very poor (on-chip inductors) in 
contrast to the large total quality factors in designs with off-chip components. A novel 
for RF power harvesting at 2.45 GHz has been implemented. With the aid of the 
proposed Vth reduction techniques, improved performance is achieved using fabrication 
procedures in a 90nm standard CMOS process, without additional cost. Based on our 
measurements we conclude that the use of the proposed rectifiers in energizing RFID 
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1. Εισαγωγή                                   
1.1 «Ένας ασύρµατος κόσµος»  
 
Σηµαντικό πρόβληµα στη σχεδίαση ασύρµατων δικτύων αισθητήρων (WSN) είναι η 
εξαιρετικά περιορισµένη ενεργειακή τροφοδότηση των κόµβων του. Αν και υπάρχει 
πληθώρα από πρωτόκολλα διατήρησης της ενέργειας για τα δίκτυα αυτά, το 
ενεργειακό πρόβληµα παραµένει τεράστιας σηµασίας. Η συγκοµιδή ενέργειας από το 
ατµοσφαιρικό περιβάλλον αποτελεί µια προσέγγιση που αναµένεται να επιλύσει το 
πρόβληµα ενέργειας των κόµβων του δικτύου. ∆ιάφορες πηγές ενέργειας µπορούν να 
συλλεχθούν, όπως ηλιακή ακτινοβολία, δονήσεις - ταλαντώσεις, θερµότητα, 
διακυµάνσεις πίεσης, ραδιοσυχνότητες (RF) κι άλλα φυσικά φαινόµενα. 
Βέβαια, η συγκοµιδή της ενέργειας από το περιβάλλον τυπικά µεταβάλλεται µε το  
χρόνο µε ένα µη αιτιοκρατικό τρόπο και τη χαρακτηρίζει η τυχαιότητα σε όλες τις 
εκφάνσεις της. Η λειτουργία ενός κόµβου που τροφοδοτείται µε ενεργειακή 
συγκοµιδή, χαρακτηρίζεται γενικά από το ότι σε κάθε χρονική στιγµή, το συνολικό 
ποσό ενέργειας που απαιτείται για την απρόσκοπτη λειτουργία του, πρέπει  να είναι 
µικρότερο ή ίσο από το άθροισµα της ενέργειας που ήδη προϋπάρχει στη µπαταρία 
και της ενέργειας που συνολικά µπορεί να συγκοµιστεί. Είναι έκδηλη δε, η δυσκολία 
εκτίµησης του ποσού ενέργειας προς συγκοµιδή, αφού χαρακτηρίζεται από απόλυτη 
τυχαιότητα και συνακόλουθα δύσκολη είναι κι η επίτευξη ορθής λειτουργίας του 
κόµβου.  
Σέ ένα µελλοντικό όµως «∆ιαδίκτυο (των) Πραγµάτων» (Internet of things) όπου τα 
RFIDs (Εικ.1-1) θα είναι σε µορφή ολοκληρωµένου µαζί µε αισθητήρες ή άλλες 
µικροσυσκευές (ΜΕΜS / Micro-Electro-Mechanical Systems ή ΕnHANTs / Energy 
Harvesting Active Networked Tags [16]) πάνω σε κάθε τι και παντού, οι παραπάνω 
απαιτήσεις αποκτούν πρωταρχική σηµασία. 
            
Εικόνα  1-1. Ένα RFID µέσα στο µάτι µιας βελόνας [2] και στην άκρη δαχτύλου (800Χ800µm) 
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1.2 Περίγραµµα της ∆ιατριβής (Thesis Outline) 
 
Η παρούσα διατριβή, πραγµατεύεται τη διαδικασία µετατροπής της ισχύος 
ραδισυχνοτήτων (RF Power) σε ισχύ συνεχούς (DC Power), µέσω απόλυτα 
ολοκληρωµένων ανορθωτικών διατάξεων που η κύρια χρήση τους είναι τα ασύρµατα 
δίκτυα αισθητήρων (WSN) καθώς και τα RFIDs.  
Η ισχύς ραδιοσυχνοτήτων συχνότητας 2.45GHz (ISM-RFID Band) µπορεί είτε να 
συλλεχθεί από την ήδη υπάρχουσα στο περιβάλλον για άλλο σκοπό (Εnergy 
Harvesting or Scavenging) είτε να αποσταλεί στο δέκτη (tag) ειδικά εκπεµπόµενη για 
το σκοπό αυτό.  
Αρχικά σε µια σύντοµη εισαγωγή (1ο Κεφ.), αναφέρουµε το βασικά προβλήµατα 
που ενσκήπτουν στο σηµερινό «ασύρµατο κόσµο» µας, ενώ παρουσιάζουµε και ένα 
σύντοµο περίγραµµα της θέσης. 
Ακολούθως (2ο Κεφ.), µετά από µια µικρή ιστορική αναφορά στους πρωτεργάτες 
της ενεργειακής συγκοµιδής και της ασύρµατης µεταφοράς ενέργειας γενικώτερα, 
αναφέρουµε και όλες τις υπάρχουσες εναλλακτικές λύσεις για συγκοµιδή ενέργειας οι 
οποίες τίθενται σήµερα υπό ανάλυση και έρευνα για την αξιοποίησή τους στην πράξη. 
Επίσης γίνεται και αναφορά στους δύο βασικούς τρόπους αποθήκευσης ενέργειας, 
τις επαναφορτιζόµενες µπαταρίες και τους Ηλεκτρολυτικούς υπερπυκνωτές. Τέλος 
τίθενται οι πρώτες αρχές της µετατροπής από DC→DC µε σκοπό τη µετάβαση στην 
επιθυµητή µετατροπή από RF→DC, που εκτενώς αναλύουµε στο 6ο Κεφ. 
Στο επόµενο (3ο Κεφ.) ασχολούµαστε µε το θέµα της Ασύρµατης Ταυτοποίησης 
(RFIDs), γίνεται ο διαχωρισµός τους ανάλογα µε τον τρόπο λειτουργίας τους και 
τροφοδότησής τους και εισερχόµαστε στο καίριο θέµα της εµβέλειας αυτών. Έτσι 
εξηγούµε τον τρόπο διάδοσης της Η/Μ ακτινοβολίας στο µακρινό πεδίο γύρω από 
τον εκποµπό (Reader) έπειτα  από µικρή αναφορά στον εναλλακτικό τρόπο διάδοσης 
κοντινού πεδίου. Τίθενται κατόπιν οι περιορισµοί που θέτει η απώλεια λόγω διάδοσης 
στον ελεύθερο χώρο (FSPL) οπότε πραγµατοποιούνται οι πρώτοι υπολογισµοί για τη 
ζεύξη (Forward Link Budget) µεταξύ Reader→Tag. Aκολούθως γίνονται οι 
απαραίτητοι υπολογισµοί και η θεώρηση της αντίστροφης επικοινωνίας tag→reader 
(Backward Link) µε βάση τη διαµόρφωση εµπέδησης που σκοπό έχει τη µεταβολή 
του ποσού της ανακλώµενης ενέργειας από το tag προς τον reader, µε τη βοήθεια της 
κλασικής θεωρίας των Radars. 
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Ακολούθως (4ο Κεφ.) εισάγουµε το πρόβληµα της ορθής προσαρµογής εµπεδήσεων 
αλλά και το ζήτηµα της επιθυµητής υπέρτασης λόγω συντονισµού, σχετικά µε ένα 
κύκλωµα µε διττό ρόλο, µεταξύ κεραίας και ανορθωτικής διάταξης. Αφού τεθεί 
γενικά το πρόβληµα της προσαρµογής, µε βάση τη θεωρία Bode-Fano τίθεται το όριο 
που σχετίζεται µε τη  δυνατότητα τέλειας προσαρµογής εµπεδήσεων σε ένα 
συγκεκριµένο εύρος ζώνης συχνοτήτων, µε δεδοµένο τον ανεκτό κατά περίπτωση 
συντελεστή ανάκλασης. Όµως το εύρος ζώνης συχνοτήτων B είναι αντιστρόφως 
ανάλογο του συντελεστή ποιότητας (υπέρτασης) Q µε αποτέλεσµα η απαίτηση για 
τέλεια προσαρµογή σε µια στενή ζώνη συχνοτήτων, να καθιστά πολύ µεγάλο το 
αντίστοιχο Q. Έτσι για 1η φορά, αναδεικνύεται θεωρητικά, η ανάγκη προς εύρεση 
µιας χρυσής τοµής, µεταξύ της απαίτησης για υψηλό Q (ώστε λόγω υπέρτασης 
συντονισµού να µεγιστοποιείται η παρεχόµενη τάση στον ανορθωτή) και της ορθής 
προσαρµογής σε όχι πολύ στενό εύρος ζώνης συχνοτήτων Β, που απαιτεί µικρή τιµή 
στo Q για να επιτευχθεί. Κατόπιν αναφέρονται οι µέθοδοι προσαρµογής µε 
κατανεµηµένα και µη, παθητικά στοιχεία, ενώ αναλύεται διεξοδικά η επιλεγµένη 
µέθοδος L-match. Mετά από µια µικρή αναφορά στο κλασικό θέµα του συντονισµού, 
εισάγουµε ένα µοντέλο, µε σκοπό τον υπολογισµό του ολικού (loaded) συντελεστή 
ποιότητας του κυκλώµατος «Κεραίας – Συντονιστή/Προσαρµογέα – Ανορθωτή». 
Με βάση το µοντέλο αυτό αλλά και την πραγµατικά επιτευχθείσα τιµή του Q (=2) 
υπολογίζουµε την εµβέλεια του tag, µε βάση και την απώλεια FSPL. Ορίζουµε επίσης 
τις αποδόσεις µετατροπής τάσεως και ισχύος για το όλο κύκλωµα (VCE, PCE) που 
µαζί µε την εµβέλεια αποτελούν έναν τρόπο σύγκρισης (FOM) µε άλλες υλοποιήσεις. 
Kατόπιν (5ο Κεφ.), περνούµε στο κυρίαρχο ζήτηµα της ελάττωσης της τάσεως 
κατωφλίου (Voltage Threshold, Vth) και παρουσιάζονται (µεταξύ πολλών 
εναλλακτικών µικροηλεκτρονικών κύρια µεθόδων) οι δύο κύριες µέθοδοι για αυτό το 
σκοπό (Backgated and Floating Gate MOSFETs), αφού αρχικά γίνει µια σύντοµη 
αναγκαία ανασκόπηση στις βασικές αρχές λειτουργίας των MOSFETs. 
Έπειτα (6ο Κεφ.) αρχικά εξηγείται η διαδικασία της ανόρθωσης και η µετάβαση από 
τους κλασικούς µετατροπείς DC-DC (Charge Pumps or Charge Transfer Switches) 
στους µετατροπείς RF-DC (Rectifiers) που αναφέρθηκαν και στο Κεφ.3. Κατόπιν 
διεξοδικά, αναλύονται οι τρεις κυρίαρχες τοπολογίες – κυκλωµατώσεις της 
βιβλιογραφίας (VD, GCCR, NVC) και τονίζονται τα πλεονεκτήµατα και 
µειονεκτήµατα αυτών. Ακολούθως εισάγεται η προταθείσα τοπολογία µας, 
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επονοµαζόµενη ως pseudo-FG (Floating Gate) µιας και το έναυσµα για την πρότασή 
της εκκινεί από τη  µέθοδο µείωσης Vth µέσω των προστιθέµενων (µικροηλεκτρονικά 
όµως συνήθως) φορτίων στην πύλη. 
Μετά αναλύεται λεπτοµερώς τόσο ο ανoρθωτής τύπου Dickson-VD (Voltage 
Doubler) όσο και οι ανορθωτές που εµπεριέχουν τρανζίστορ ως διακόπτες και όχι 
µόνο συνδεδεµένα ως δίοδοι. Αποδεικνύεται δε και θεωρητικά η αυξηµένη τους -αν 
και αναµενόµενη- απόδοση, ειδικά στα πολύ χαµηλά υποκατωφλιακά επίπεδα τάσης 
που φτάνουν στον ανορθωτή, αφού αρχικά γίνει µια µικρή αναφορά στο θέµα των 
MOS-Switches και CMOS-Switches (TG, Transmission Gate). Εξηγείται δε και η 
λειτουργία των CTS (Charge Trasnfer Switches) που αποτελούν εξέλιξη των αρχικών 
CP (Charge Pumps) µε τη χρήση διακοπτών MOS αλλά και λειτουργία τύπου 
διακοπτόµενων πυκνωτών (Switched Capacitors operation), γνωστής και από τα 
ολοκληρωµένα ενεργά φίλτρα. 
Κατόπιν αναφερόµαστε σε άλλα υποστηρικτικά κυκλώµατα του RF-FrontEnd όπως 
τα κυκλώµατα παραγωγής τάσης αναφοράς χάσµατος ζώνης (BVR, Bandgap Voltage 
References), οι σταθεροποιητές τάσης (Voltage Regulators) αλλά και κυκλώµατα 
περιορισµού της τάσης ή προστασίας από την υπέρταση (Οvervoltage Protectors and 
Limiters). Mάλιστα προτείνουµε και έναν απλό περιοριστή τάσης, o oποίος 
χρησιµοποιήθηκε στα κυκλώµατά µας. Τέλος αναφέρονται εν συντοµία τα 
κυκλώµατα τηλεπικοινωνιακής λογικής του tag (AM Demodulator, Envelope 
Detector, Backscatter Modulator) αλλά και τα απαιτούµενα κυκλώµατα για τη 
διασύνδεση µε το ψηφιακό τµήµα του (POR, Clock Extractor), καθώς και τα 
απαιτούµενα κυκλώµατα προστασίας από ηλεκτροστατικές εκφορτίσεις-εκκενώσεις  
του όλου chip (ESD). 
Το επόµενο (7ο Κεφ.) εµπεριέχει όλες τις εξοµοιώσεις όλων των κυκλωµάτων που 
σχεδιάσαµε, βελτιώσαµε  ή προτείναµε αλλά και τα πειραµατικά αποτελέσµατα των 
µετρήσεων ενός chip που κατασκευάσθηκε, µε έναν ανορθωτή 4 σταδίων GCCR 
pseudo-FG που στηρίζεται στην τοπολογία που προτάθηκε και όπου το σήµα FG το 
παράγει ένα στάδιο ενός ανορθωτή GCCR-nZVT, µε χρήση τρανζίστορς µηδενικής 
τάσης κατωφλίου. Όλα τα συµπεράσµατα προέκυψαν µετά από το συνδυασµό 
θεωρητικών υπολογισµών µε αυτές από τις εξοµοιώσεις ή (και) µε τη χρήση 
µετρήσεών µας από πειράµατα, όπου αυτό κατέστη δυνατό. Τέλος τίθενται οι 
προτάσεις για συνέχιση των ερευνών και ακολουθεί η απαραίτητη βιβλιογραφία. 
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2. Ιστορία της «Ενεργειακής Συγκοµιδής» 
2.1 «Από το Ν.Tesla στο σήµερα, 100+  χρόνια µετά» 
 
Ένα σύστηµα ενεργειακής συγκοµιδής περιλαµβάνει γενικά 3 τµήµατα, τη 
µικρογεννήτρια (µετατροπέας, ανορθωτής κλπ) που µετατρέπει την ενέργεια του 
περιβάλλοντος σε ηλεκτρική ενέργεια, έναν ενισχυτή τάσης (DC) προς αύξηση 
αυτής κι ένα στοιχείο αποθήκευσης (επαναφορτιζόµενη µπαταρία ή ένας 
ηλεκτρολυτικός πυκνωτής διπλής επίστρωσης EDLC-Supercapacitor). Αν και είναι 
µεγάλο το πλήθος εναλλακτικών µορφών ενέργειας προς συγκοµιδή, αρχικά θα 
σταθούµε στην περίπτωση της συγκοµιδής Ηλεκτροµαγνητικής (Η/Μ) ενέργειας 
ραδιοσυχνοτήτων (RF) που υπάρχουν (Background RF) παντού γύρω µας 
(ραδιοφωνία, τηλεπτικές µεταδόσεις, κινητή τηλεφωνία, ασύρµατα δίκτυα Η/Υ κ.α.) 
ή τοποθετούνται ειδικά για το σκοπό αυτό (Κεραία εκποµπής ραδιοκυµάτων 
ορισµένης συχνότητας και ισχύος προς άντληση αυτής της ενέργειας από ένα δίκτυο 
αισθητήρων ή απλών RFIDs ώστε να λειτουργήσουν, όντας παθητικά, χωρίς ανάγκη 
ύπαρξης δικής τους πηγής στο κύριο σώµα τους). Η συγκοµιδή τέτοιας µορφής 
ενέργειας κύρια επιτυγχάνεται µε µια “ κεραία ανόρθωσης ” (Rectifying Antenna – 
Rectenna, Εικ. 2-1) που βέβαια στις χαµηλές συχνότητες δρα περισσότερο ως 
αυτεπαγωγή και όχι ως κεραία. Αν και ως διαδικασία µετατροπής αναφέρεται αρχικά 
από τον Ν.Τesla (το 1899), ως όρος πρωτοαναφέρθηκε από τον W.C.Brown [9] 
σχετικά µε την δυνατότητα πτήσης ελικοπτέρου τροφοδοτούµενου ασύρµατα µε 
ενέργεια ισχυρών µικροκυµάτων. Η ανόρθωση αυτή µετατρέπει σε συνεχές 
ηλεκτρικό ρεύµα την µικροκυµατική ηλεκτροµαγνητική ενέργεια των προσπίπτοντων 
RF σηµάτων. Αυτή είναι βέβαια και η περιοχή έρευνας αυτής της διατριβής, αλλά 
κατά κάποιο τρόπο αποδίδουµε και την απαραίτητη τιµή στον πρωτεργάτη της 
ασύρµατης µεταφοράς Η/Μ ενέργειας (WPT – Wireless Power Transmission), του 
Κροάτη N.Tesla [5] που πολλά σχέδια και πατέντες του συνεχίζουν να τίθενται υπό 
εξονυχιστική έρευνα και αναλύσεις στην USA από τη DARPA (Defense Advanced 
Research Projects Agency) που κύρια ερευνά τη συγκοµιδή ενέργειας από το ίδιο το 
ανθρώπινο σώµα για τη λειτουργία “φορετών” αισθητήρων ή και συσκευών. 
 
Εικόνα  2-1 . Τυπική διάταξη µιας Rectenna  
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Βέβαια σήµερα έχουν ερευνητικά αναπτυχθεί και κεραίες ελαχίστων διαστάσεων 
(Νantennas – Nanoantennas) µε σκοπό τη λήψη ενέργειας από σήµατα ελαχίστου 
µήκους κύµατος λ (0.3-2µm) ακόµα και στην περιοχή του υπέρυθρου (ΙR) ή ακόµα 
και ορατού φωτός προς µετατροπή τους σε ηλεκτρική ενέργεια (ΝΕC – Nantenna 
Electromagnetic Collectors) [4]. Σε τέτοιες όµως τιµές συχνοτήτων (εκατοντάδων 
ΤΗz ή PHz) το ηλεκτρικό ρεύµα λόγω του επιδερµικού φαινοµένου (skin effect) 
οδεύει σε µια ελάχιστη εξωτερική περιοχή της νανο-κεραίας οπότε έτσι αυξάνεται η 
αντίσταση αυτής και µειώνεται η απόδοσή της. Επίσης οι απαραίτητες δίοδοι 
ανόρθωσης της εισαχθείσας ακτινοβολίας σε συνεχή (DC)  τάση (συνήθως Schottky 
που έχουν µικρό κατώφλι τάσης (Voltage Threshold - Vth) λειτουργίας-αγωγής) σε 
αυτές τις συχνότητες καθίστανται ανεπαρκείς, κύρια λόγω της παρασιτικής 
χωρητικότητας επαφής (p-n) ειδικά σε συχνότητες >5ΤΗz. Έτσι ερευνώνται νέες 
δίοδοι που βασίζουν τη λειτουργία τους στο φαινόµενο σήραγγος (tunnel effect) και 
είναι υλοποιηµένες µε τεχνολογία ΜΙΜ  (Metal-Insulator-Metal, συνήθως µε χρήση 
Νιόβιου-Nb ή Αντιµόνιου-Sb ως µετάλλου) όπως και οι χωρητικότητες που ευρύτατα 
σήµερα χρησιµοποιούνται και στην περιοχή µικροκυµατικών συχνοτήτων. Έτσι 
τέτοιες δίοδοι λειτουργούν ακόµα και στα 150ΤΗz (λ ≈ 2µm) [3]. Bέβαια, σε ακόµα 
µεγαλύτερες µελλοντικά οπτικές συχνότητες (~PHz), κάθε κλασική ανάλυση κεραιών 
και λήψης Η/Μ ακτινοβολίας καθώς και µετατροπής αυτής σε DC τάση (ανόρθωση), 
θα απαιτεί πια ανάλυση µε βάση θεωρία κβαντοµηχανικής [4]. 
Σήµερα πάνω από 100 χρόνια µετά τον Τesla που εισήγαγε την ασύρµατη µετάδοση 
µε αγωγή, ερευνητές κύρια στο ΜΙΤ (Marin Soljačić et.al.) προωθούν ή 
ξαναεφευρίσκουν την έννοια της Witricity (Wireless Electricity) oραµατιζόµενοι 
έναν κόσµο άνευ καλωδίων παροχής ηλεκτρικής ενέργειας στηριζόµενοι όµως σε 
ηλεκτροδυναµική επαγωγή (σαν µετασχηµατιστής αποµακρυσµένου πρωτεύοντος-
δευτερεύοντος που όµως κάθε πηνίο έχει και µια απαραίτητη χωρητικότητα για τη 
δόµηση κυµαινόµενου LC συντονισµένου κυκλώµατος) κοντινών συζευγµένων 
µαγνητικών πεδίων [6] σε συντονισµό (συχνότητας 10ΜΗz), όπως ήδη έχει 
πραγµατοποιηθεί µε την ασύρµατη µετάδοση πληροφορίας (εδώ η ενέργεια 
ακτινοβολείται, δε µεταφέρεται επαγωγικά) κάθε είδους, µε πρωτεργάτη τον 
G.Marconi που -όπως πολλοί άλλοι- στηρίχθηκε κι αυτός στις υλοποιήσεις και τα 
σχέδια του Ν.Tesla. 
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Εικόνα  2-2. Ασύρµατη µετάδοση ενέργειας µε Μαγνητική  Επαγωγή (www.witricity.com) 
 
O κύριος λόγος που στο ΜΙΤ χρησιµοποιούν το κοντινό µαγνητικό πεδίο κι όχι το 
ηλεκτρικό είναι η αισθητά µικρότερη απορρόφησή του από το ανθρώπινο σώµα 
ειδικά στην περίπτωση του αναγκαίου αλλά αδύνατου από το ανθρώπινο σώµα 
συντονισµού κατά την ισχυρή σύζευξη συντονισµένων µαγνητικών πεδίων, προς 
αποφυγήν δυσάρεστων επιπτώσεων από αντίστοιχες αλληλεπιδράσεις. Βέβαια πολλοί 
ερευνητές ισχυρίστηκαν ότι όπως και στην περίπτωση των µαγνητικών πεδίων της 
τοµογραφίας (πυρηνικού) µαγνητικού συντονισµού (ΝΜRT – Nuclear-Magnetic 
Resonance Tomography) θα υπήρχε πιθανά, καταστροφή βηµατοδοτών ή άλλων 
ευαίσθητων ηλεκτρονικών συσκευών, όµως το µαγνητικό πεδίο είναι 4 τάξεις 
µεγέθους µικρότερο στην περίπτωση της τεχνολογίας Witricity. Επίσης η καµπύλωση 
των µαγνητικών δυναµικών γραµµών του ανοµοιογενούς µαγνητικού πεδίου γύρω 
από ένα πηνίο (Εικ. 2-2) επιτρέπει τη λειτουργία συσκευών (άναµµα λάµπας 60W στα 
2m µε απόδοση 40%) ακόµα και αν µεταξύ ποµπού-δέκτη παρεµβάλλεται εµπόδιο 
κάθε είδους. Η απόδοση εξαρτάται από την απόσταση µεταξύ ποµπού ενέργειας και 
αποδέκτη αυτής και είναι εως και 95% σε πολύ κοντινές αποστάσεις (≤ 30cm) ενώ 
παρέχουν ισχείς από mW έως KW στις υπό ασύρµατη λειτουργία συσκευές. 
Ουσιαστικά πρόκειται για µια ήδη (2007) εµπορικά εφαρµόσιµη µετατροπή αρχικά 
εναλλασσόµενης ηλεκτρικής ενέργειας σε µαγνητική στο χωρητικά φορτωµένο πηνίο 
(LC) εκποµπού και έπειτα της επαγόµενης µαγνητικής ενέργειας σε εναλλασσόµενη 
ηλεκτρική στο συντονισµένο πηνίο (LC) του αποδέκτη της. 
 
2.2 Εναλλακτικοί τρόποι Ενεργειακής Συγκοµιδής 
 
Βέβαια ο προαναφερθέντας τρόπος ασύρµατης ενεργειακής συγκοµιδής µέσω Η/Μ 
κυµάτων, δεν είναι ούτε µοναδικός αλλά και ούτε ο καλύτερος από άποψη απόδοσης 
και επιδόσεων αν και υπερτερεί έναντι άλλων τρόπων σε καίρια ζητήµατα. 
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Από εικοσαετίας εκκίνησε ένα πρότζεκτ στις Ηνωµ. Πολιτείες, στο πανεπιστήµιο 
Berkeley µε κύριο ερευνητή τον καθηγητή S.J. Pister καλούµενο ως «Έξυπνη Σκόνη» 
(Smart Dust) σχετικό µε την ασύρµατη δικτύωση µικρών (<1mm3) αισθητήρων ή και 
ηλεκτροµηχανικών συσκευών (MEMS), ικανών προς ανίχνευση φυσικών φαινοµένων 
όπως, ηλιακή ακτινοβολία, θερµοκρασία, δονήσεις, χηµικών κλπ.  
Προτάθηκαν έτσι αρκετοί εναλλακτικοί τρόποι συγκοµιδής ενέργειας από τους 
αισθητήρες αυτούς άλλοτε µε βάση πιεζοηλεκτρικά φαινόµενα και ιδιότητες 
ανάλογων (όχι και πολύ φιλικών περιβαλλοντικά) υλικών (PZT – PbZrTi ή BaTiO3, 
BiTiΟ3, LiNbΟ3) όπου µηχανικές πιέσεις µετατρέπονται σε ηλεκτρική ενέργεια, 
άλλοτε µέσω φωτοβολταϊκού φαινοµένου για µετατροπή της ηλιακής σε ηλεκτρική 
ενέργεια κι άλλοτε µέσω του θερµοηλεκτρικού φαινοµένου όπου οι µεταβολές 
θερµοκρασίας µετατρέπονται σε διαφορές δυναµικού, καθώς και µέσω βιοχηµικών ή 
άλλων διεργασιών (Εικ. 2-3). 
Σε µια προσπάθεια σύγκρισης των µεθόδων, µπορούµε να παρατηρήσουµε από τον 
 
Εικόνα  2-3. Πηγές ενέργειας προς συγκοµιδή και οι απαραίτητοι µετατροπείς ενέργειας για την 
τροφοδότηση αυτόνοµων αισθητήρων [10] 
 
Πίνακα 1, ότι η περίπτωση της ασύρµατης ενεργειακής συγκοµιδής από Η/Μ 
(µικρο)κύµατα κατέχει τη χειρότερη θέση από άποψη επιφανειακής πυκνότητας 
ισχύος (W/cm2) που είναι λογικό και λόγω της µεγάλης απόσβεσης διάδοσης 
ελευθέρου χώρου (σε υψηλές ειδικά συχνότητες) αλλά και λόγω µικρών τιµών 
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επιτρεπτών εκπεµπόµενων ισχύων, λόγω των ορίων που λόγω ασφάλειας του 
πληθυσµού (ορθά) έχουν τεθεί. 
 
Όµως είναι µια λύση εύκολα υλοποιήσιµη σε ολοκληρωµένη µορφή (chip) ενώ 
επιδεικνύει και αυξηµένη απόδοση στη µετατροπή ενέργειας, έναντι άλλων λύσεων. 
Έχει δε το πλεονέκτηµα της παραγωγής µια σχετικά σταθερής DC τάσης σε αντίθεση 
µε τις άλλες µεθόδους που παράγουν τάσεις µε τεράστια διακύµανση, µη γραµµικά 
εξαρτώµενες από πολλούς παράγοντες, ενώ υλοποιείται µε χρήση γενικά φιλικών 
προς το περιβάλλον - συνηθισµένων - χηµικών υλικών. 
Στην περίπτωση συγκοµιδής ενέργειας ραδικυµάτων που υπάρχουν ήδη στο 
περιβάλλον (Βack-ground RF as Power Reservoir) για άλλους σκοπούς (GSM, WiFi, 
WLAN, Bluetooth) και όχι ειδικά για τη συγκεκριµένη ζητούµενη επικοινωνία, η 
πυκνότητα ισχύος που µπορεί να συλλεχθεί είναι ελάχιστη, της τάξης των 0.1-
1.0mW/m2 (σε απόσταση 25-100m από σταθµό βάσης κινητής τηλεφωνίας GSM). 
Αντίστοιχα για WLAN σε ίδιες αποστάσεις έχουµε µια τάξη µεγέθους µικρότερη 
πυκνότητα ισχύος, οπότε καθίσταται αναποτελεσµατική ή χρήση της ενέργειας που 
µπορεί περιβαλλοντικά να συλλεχθεί µε τον τρόπο αυτό, τουλάχιστον σε τόσο 
µεγάλες αποστάσεις [20, 21]. Είναι γνωστό όµως ότι εδώ και 6 δεκαετίες υπάρχει η 
δυνατότητα λειτουργίας δέκτη (µε ακουστικά υψηλής αντίστασης) ραδιοφωνικών 
κυµάτων AM µε χρήση απλού κρυστάλλου (Γαληνίτη, PbS) ως φωρατή διόδου 
επαφής-σηµείου, όπου η απαιτούµενη ενέργεια για τη λειτουργία του ραδιοφωνικού 
δέκτη λαµβάνεται από το ίδιο το ΑΜ σήµα!  Παρόλα αυτά, πρακτική σηµασία έχει η 
χρήση ποµπού ενέργειας ραδιοκυµάτων ειδικά για το συγκεκριµένο σκοπό κάθε φορά, 
και σε αποστάσεις που εξαρτώνται από τον τύπο και την κατευθυντικότητα (κέρδος)  
των κεραιών, τη συχνότητα των Η/Μ κυµάτων, το ποσοστό ανάκλασης λόγω κακής 
Πίνακας 1.               Σύγκριση Εναλλακτικών µεθόδων Ενεργειακής Συγκοµιδής  [11] 
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προσαρµογής, την απόδοση µετατροπής ενέργειας από RF→DC και τις παρασιτικές 
απώλειες που πάντοτε ενυπάρχουν.  
Βέβαια και στις άλλες περιπτώσεις ενεργειακής συγκοµιδής, µπορεί να γίνει 
συγκοµιδή της υπάρχουσας ήδη στο περιβάλλον αντίστοιχης ενέργειας και µε µια 
απόδοση περίπου στο 10% της αναφερθείσας στον Πίνακα 1 [22]. Έχουν δε 
ερευνηθεί και υλοποιήσεις υβριδικές, µε την έννοια ότι υποστηρίζουν ταυτόχρονα 
πάνω από µία µέθοδο συγκοµιδής ενέργειας µε στόχο την αύξηση της διαθέσιµης 
ενέργειας στο chip, λόγω των πολλών εναλλακτικών µεθόδων συλλογής της [22]. 
Στην Εικόνα 2-4 βλέπουµε µια υλοποίηση που διαχειρίζεται τόσο την ενέργεια 
ραδικυµάτων όσο και τη θερµική ενέργεια από το περιβάλλον. 
 
Εικόνα  2-4. Υβριδικό σύστηµα διαχείρισης RF και θερµικής ενέργειας. [23]  
 
Να σηµειωθεί, ότι στην περίπτωση των διατάξεων συγκοµιδής ενέργειας 
χρησιµοποιείται η πυκνότητα ισχύος και όχι η πυκνότητα ενέργειας όπως στους 
κλασικούς παροχείς ενέργειας, όπου η ισχύς εξαρτάται από το χρόνο χρήσης τους. 
Εδώ, η ενέργεια που αποδίδεται εξαρτάται από το πόσο χρόνο λειτουργούν, οπότε 
ορθότερη κρίνεται η χρήση της πυκνότητας ισχύος [12]. Σκεφτείτε π.χ. έναν 
πιεζοηλεκτρικό µετατροπέα που τον κτυπούµε δυνατά µε σφυρί, οπότε έχουµε µια 
παντελώς άχρηστη ποσότητα παρεχόµενης ενέργειας αποδιδόµενη όµως µε τεράστια 
ισχύ, λόγω του ελάχιστου χρονικού διαστήµατος που αυτή παρέχεται! 
 
2.3 Στοιχεία αποθήκευσης της ενέργειας 
 
Institutional Repository - Library & Information Centre - University of Thessaly




Όπως είδαµε, βασικό τµήµα ενός συστήµατος ενεργειακής συγκοµιδής είναι το 
στοιχείο αποθήκευσης της ενέργειας RF που συγκοµίστηκε και µετατράπηκε σε 
συνεχή τάση (DC) µέσω του ανορθωτή (Rectifier or RF-DC Converter) αλλά και των 
µετατροπέων συνεχούς σε συνεχή τάση (DC-DC Converters) που αυξάνουν σε ικανά  
επίπεδα την τάση που ο ανορθωτής παρέχει συνήθως. 
Οι εναλλακτικές λύσεις που προσφέρονται όσον αφορά την αποθήκευση της 
συλλεγµένης ενέργειας είναι: α) οι επαναφορτιζόµενες µπαταρίες (Rechargeable 
batteries) και β) οι πυκνωτές (Supercapacitors). 
2.3.1 Επαναφορτιζόµενες Μπαταρίες 
 
Χρησιµοποιούνται κύρια σε ηλεκτρονικές συσκευές ευρείας εµπορικής αποδοχής 
(κινητά τηλέφωνα, φορητοί Η/Υ, PDAs κλπ) και αποτελούν µια δευτερεύουσα πηγή 
ενέργειας, µε την έννοια ότι αφού µπορούν να επαναφορτισθούν, ως πρωτεύουσα 
πηγή να θεωρείται ο παροχέας της ηλεκτρικής ενέργειας απ’όπου επαναφορτίζονται. 
Οι ηλεκτροχηµικές αυτές πηγές ενέργειας, προσφέρουν µεγάλη γενικά πυκνότητα 
ενέργειας (Βλ. Παρ. 2.2) µε σχετικά µικρό κόστος. Ο χρόνος ζωής τους εξαρτάται 
από το ρυθµό εκφόρτισής τους που αλλάζει πολύ µεταξύ των διάφορων τύπων 
τέτοιων συσσωρευτών ενέργειας. Οι βασικότεροι τύποι και χαρακτηριστικά 
επαναφορτιζόµενων µπαταριών φαίνονται στον Πίνακα 2 [12]. 
Πίνακας 2.                               Χαρακτηριστικά κοινών τύπων µπαταριών 
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Παρατηρούµε ότι, αν και οι µπαταρίες ιόντων λιθίου (Li-ion) έχουν καλύτερη 
πυκνότητα ενέργειας αποδίδοντας συγκεκριµένη ισχύ για περισσότερο χρόνο (ή 
περισσότερη ισχύ για συγκεκριµένο χρόνο), εντούτοις επαναφορτίζονται πιο δύσκολα. 
Είναι βέβαια οι µόνες που δεν παρουσιάζουν φαινόµενο µνήµης και υποστηρίζουν για 
το λόγο αυτό µεγαλύτερο αριθµό φορτίσεων/εκφορτίσεων. Επίσης έχουν ελάχιστα 
ρεύµατα διαρροής, οπότε κρατούν τη φόρτισή τους στο 95% εντός ενός µηνός, άνευ 
χρήσης. Οι Nικελίου-υδριδίων Μετάλλου έχουν καλύτερη πυκνότητα ενέργειας και 
γρηγορότερη φόρτιση από τις NiCd όµως η εσωτερική αντίσταση των NiMH είναι 
µεγαλύτερη, οπότε περισσότερη ενέργεια µετατρέπεται σε θερµότητα όταν η ίδια 
ένταση ρεύµατος, τις διαρρέει. Βέβαια µιας και είναι αδύνατη η σύνδεση όλων αυτών 
των µικροσυσκευών σε παροχέα ηλεκτρικής ενέργειας, πρέπει να επαναφορτίζονται 
συνήθως από µικρή απόσταση (near field induction) ή και µεγάλη απόσταση (far field 
radiation). O έλεγχος βέβαια αυτών των φορτίσεων απαιτεί πολύπλοκη κυκλωµάτωση 
και περισσότερα ηλεκτρονικά στοιχεία (π.χ. ρυθµιστές τάσης (voltage regulators) για 
προστασία υπερφόρτισης) που αυξάνουν την ολική κατανάλωση ενέργειας. Σήµερα 
στα RFIDs κύρια χρησιµοποιούνται οι µπαταρίες Li-MnO2  και Li-SOCl2 λόγω κύρια 
της ασφαλέστερης λειτουργίας τους λόγω απουσίας παραγωγής µεγάλων ποσών 
θερµότητος, χηµικών ουσιών και πιέσεων που αυτή προκαλεί. Επίσης οι NiMH 
χρησιµοποιούνται από τον µικρο-αισθητήρα PicoCube [24]. 
Πάντως η µικρή διάρκεια ζωής των επαναφορτιζόµενων πηγών ενέργειας καθιστά 
αναπόφευκτη την αντικατάστασή τους από τον αισθητήρα ή τη συσκευή MEMS ή 
ενεργά RFIDs (Παρ. 3.1.2) που είχε τοποθετηθεί. Αυτό όµως είναι συχνά δύσκολο, 
επικίνδυνο, χρονοβόρο, ακριβό ή και ανέφικτο. Για παράδειγµα µη πρακτική είναι η 
τοποθέτηση µπαταρίας σε βιοιατρικά εµφυτεύµατα ή σε µικροαισθητήρες 
ενσωµατωµένους σε υλικά αφού είναι αδύνατη η αντικατάστασή της. Σε 
περιβάλλοντα µε χηµικά ή ραδιενέργεια, επίσης είναι παράλογη η χρήση µπαταριών.  
Βέβαια η DARPA (USA) ήδη ερευνά την παραγωγή µπαταριών πυρηνικής ενέργειας 
για τροφοδότηση δικτύων αισθητήρων ή RFIDs. Xρησιµοποιεί ραδιοσότοπα που 
έχουν πολύ µικρή δείσδυση (<25µm) σε γύρω υλικά οπότε θεωρείται ασφαλής η 
χρήση τους αλλά έχουν όπως ήταν αναµενόµενο τεράστια πυκνότητα ενέργειας, 
πολλές χιλιάδες φορές µεγαλύτερη των επαναφορτιζόµενων µπαταριών που είδαµε 
(π.χ. µε Τρίτιο (T ή H13) έχουν 850mWh/mg, και µε Πολώνιο (Po) 57000mWh/mg 
που κάλλιστα δίνει ισχύ 50mW για 4 µήνες από µόλις 10mg Po όγκου 1mm3). Aν 
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συγκρίνουµε µε βάση τον Πίνακα 2, µια µπαταρία Li-ion βλέπουµε να προσδίδει µια 
πυκνότητα ενέργειας της τάξης των 0.15mWh/mg και µόνο. 
Παρόλη επίσης την έρευνα χρόνων σχετικά µε την εξέλιξή τους, αυτή γίνεται µε πολύ 
αργά βήµατα (µε µόνη εξαίρεση την έρευνα για µπαταρίες “Thin Film” στερεού 
Λιθίου - LiCoO2) τόσο σε σχέση µε την απόδοση αλλά και µε το µέγεθος που 
καταλαµβάνουν. Ειδικά σήµερα µε την τεράστια σµίκρυνση των ηλεκτρονικών 
συσκευών, το ποσοστό όγκου που οι µπαταρίες καταλαµβάνουν απ’όλο το chip είναι 
περίπου 90%, από 5% που ήταν πριν ~100 χρόνια µε τα διακριτά ηλεκτρονικά 
κυκλώµατα. Για τους λόγους αυτούς ερευνώνται άλλες προσεγγίσεις σχετικά µε την 
τροφοδότηση µικροσυσκευών, ασύρµατα (RF induction and RF radiation) µε χρήση 
πυκνωτών για την αποθήκευση ενέργειας (Παρ. 2.3.2) ή µε την παραγωγή ενέργειας 
τοπικά από το ίδιο το chip π.χ. µε ένα “Fuel Cell” (κυψέλη καυσίµου-H) µε καύσιµο 
Υδρογόνο  (ή αλκοόλη ή υδρογονάνθρακες) και πολύ µεγάλη διάρκεια ζωής σε σχέση 
µε τις µπαταρίες και πολλαπλάσια πυκνότητα ενέργειας. 
2.3.2 Supercapacitors 
 
Οι πυκνωτές έχουν διάρκεια ζωής 10-100 φορές µεγαλύτερη των επαναφορτιζόµενων 
µπαταριών και χωρίς τη χρήση επικίνδυνων περιβαλλοντικά υλικών (Pb, Cd). Στην 
έξοδο των ανορθωτών και των µετατροπέων τάσης (RF-DC-DC) µια τέτοια 
ηλεκτρολυτική χωρητικότητα αποθηκεύει φορτία, αποδίδοντας µια σχετικά σταθερή 
τάση. Ονοµάζονται συνήθως Super-Capacitors (or Ultra-, Gold-) και είναι 
ηλεκτρολυτικοί πυκνωτές διπλού στρώµατος λεπτού διηλεκτρικού (Εlectrochemical 
Double Layer Capacitors-EDLC) (σαν 2 κλασικοί ηλεκτρολυτικοί πυκνωτές εν σειρά) 
και επιδεικνύουν µεγαλύτερη πυκνότητα ενέργειας από κλασικούς πυκνωτές, 
διατηρώντας όλα τα πλεονεκτήµατα αυτών, όπως µακρά διάρκεια ζωής, µικρή 
διάρκεια φόρτισης, ελάχιστες διαρροές (leakage currents), χωρίς τα βασικά 
µειονεκτήµατα των επαναφορτιζόµενων µπαταριών, όπως το φαινόµενο µνήµης και η 
περίπλοκη ενεργοβόρα κυκλωµάτωση φόρτισής τους. Θεωρητικά ο αριθµός 
επεναφορτίσεων των supercapacitors είναι τεράστιος, αλλά στην πράξη η γήρανση 
του ηλεκτρολύτη επιφέρει ένα άνω όριο. Επίσης κρατούν την ενέργειά τους για 
µεγάλο χρονικό διάστηµα (50% για 3µήνες) αφού έχουν µικρές διαρροές εκφόρτισης 
εξαρτώµενες βέβαια ανάλογα και από τη θερµοκρασία [12]. 
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Συγκρίνοντας [17] τις δύο εναλλακτικές λύσεις που προσφέρονται, λαµβάνοντας ως 
µέτρα σύγκρισης την πυκνότητα ενέργειας και ισχύος, κατανοούµε ότι οι 
επαναφορτιζόµενες µπαταρίες έχουν µεγάλη πυκνότητα ενέργειας µα µικρή 
πυκνότητα ισχύος, όπως και η συγκοµιδή (harvesting or scavenging) ενέργειας από το 
περιβάλλον. Αντιθέτως, οι υπερ-πυκνωτές έχουν σχετικά υψηλή πυκνότητα ισχύος 
και χαµηλή πυκνότητα ενέργειας σε σχέση µε τις µπαταρίες. Ουσιαστικά, αυτό 
σηµαίνει, ότι οι πυκνωτές δεν µπορούν να αποθηκεύσουν µεγάλη ποσότητα ενέργειας 
από τη µία, αλλά µπορούν από  την άλλη, να αποδώσουν την ενέργεια αυτή µε 
µεγαλύτερο ρυθµό (power at bursts) σε σχέση µε τις µπαταρίες. 
 
2.4 Μετατροπείς Ενέργειας (RF to DC & DC to DC) 
 
Όπως είδαµε, η ενεργειακή συγκοµιδή πραγµατώνεται µε ένα σύνολο διαφορετικών 
µεθόδων µετατροπής της αρχικής ενέργειας από το περιβάλλον (υπάρχουσα ή ειδικά 
για το σκοπό που θα επιτελεστεί) σε ηλεκτρική ενέργεια ώστε να λειτουργήσουν 
αισθητήρες, RFIDs ή MEMS. Όπως ήδη είναι φανερό , η παρούσα έρευνα αποσκοπεί 
κύρια στην συγκοµιδή Η/Μ ενέργειας ραδιοµικροκυµάτων (RF) οπότε ο µετατροπέας 
της αρχικής ενέργειας σε ηλεκτρική ενέργεια συνεχούς (DC) δε µπορεί παρά να είναι 
ένας ανορθωτής (Rectifier , RF →  DC Converter), που κύρια υλοποιείται µε ένα µη 
γραµµικό στοιχείο όπως µια δίοδος (Schottky παλαιότερα  ή και MOS-diode σήµερα). 
Βέβαια η λαµβανόµενη πολύ µικρή (περίπου, λόγω κυµάτωσης (ripple)) συνεχής 
τάση από τον ανορθωτή, για να έχει πρακτική σηµασία πρέπει να αναβιβασθεί από 
έναν µετατροπέα DC → DC, Ν σταδίων, γνωστού και ως Charge Pump (Aντλία 
Φορτίων) ή ως Charge Transfer Switch (CTS). Οχι µόνο λόγω σπουδαιότητας και 
όγκου ερευνητικών δραστηριοτήτων περί του θέµατος αυτού, αλλά και λόγω 
εστίασης της έρευνας τούτης στο θέµα αυτό, η ανάλυση διεξοδικά γίνεται σε επόµενο 
κεφάλαιο ειδικά για το σκοπό. Πάντως αν και εξαρχής φαίνεται πολύ διαφορετική η 
διεργασία µετατροπής από RF → DC σε σχέση µε την αντίστοιχη DC → DC, εντέλει 
όπως θα δούµε και στο Κεφ. 6 τα δύο ζητήµατα (ανορθωτές και πολλαπλασιαστές 
τάσης) επικαλύπτονται ισχυρά, αφού πολλά κυκλώµατα κυρίως DC → DC, 
µετατρέπονται σε µετατροπείς RF → DC ή οι ανορθωτές ταυτόχρονα δρουν και ως 
αναβιβαστές του επιπέδου της DC τάσης, στο ίδιο κύκλωµα και χωρίς εµφανή 
διαχωρισµό. Έτσι πραγµατοποιείται η επιθυµητή ανόρθωση όχι µόνο µε τη χρήση της 
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µη γραµµικότητος της χαρακτηριστικής I(V) µιας διόδου, αλλά και βάσει της 
λειτουργίας διακοπτόµενων πυκνωτών (Switched Capacitors) των κλασικών Charge 
Pumps και CTS, χρησιµοποιώντας ως Clock (Ρολόϊ χρονισµού των διακοπών) το ίδιο 
το σήµα RF (διαµορφωµένο ηµιτονικό) που αν και δεν έχει επακριβώς τη µορφή ενός 
τετραγωνικής µορφής ρολογιού τελικά καθιστά εφικτή, όπως θα δούµε, τη διακοπτική 
απαιτούµενη λειτουργία [26]. Εκτενής λοιπόν ανάλυση των ως άνω, θα 
πραγµατοποιηθεί στο αφιερωµένο ειδικά για το σκοπό αυτό Κεφ. 6 όπου θα 
αναλυθούν όχι µόνο η µετατροπή της ακτινοβολούµενης µικροκυµατικής ενέργειας 
σε ηλεκτρική τάση συνεχούς και ή αύξηση αυτής, αλλά και ειδικά κυκλώµατα 
σταθεροποίησής της, καθώς και προστασίας από υπέρταση τόσο του ίδιου του 
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3.  Ασύρµατη Ταυτοποίηση - RFIDs 
3.1 Εισαγωγή στα RFIDs 
 
Το RFID είναι τα αρχικά του όρου Radio Frequency Identification δηλαδή της 
«ταυτοποίησης µέσω ραδιοσυχνοτήτων». Το RFID είναι ένα σύστηµα ασύρµατης 
αναγνώρισης αντικειµένων (Εικ. 3-1α) και αντικατέστησε καθολικά σχεδόν το 
σύστηµα Bar Code. Τα απλούστερα τα συναντούµε στα supermarkets και έχουν µόνο 
µια κεραία και µια δίοδο ανόρθωσης. Απλά ανακλούν τα σήµατα από έναν ποµπό µε 
σκοπό την αποφυγή κλοπής των προϊόντων όπου έχουν τοποθετηθεί, συνήθως ως 
αυτοκόλλητα (Εικόνα 3-1β). Χρησιµοποιούνται επίσης, στα διόδια των 
αυτοκινητοδρόµων, στην ιχνηλάτηση-τηλεπισκόπηση ανθρώπων και ζώων, για 
αυτόµατη πρόσβαση, στη βιοµηχανία και στο εµπόριο. Σε κάθε εφαρµογή 
χρησιµοποιείται και διαφορετική συχνότητα λειτουργίας λόγω της διαφορετικής 
συµπεριφοράς των ραδιοκυµάτων ανά συχνότητα. Έτσι, τα χαµηλών συχνοτήτων 
RFIDs είναι κατάλληλα για σάρωση-αναγνώριση αντικειµένων (µε υψηλή 
συγκέντρωση υγρασίας, αφού σε µικρές συχνότητας η απορρόφηση Η/Μ 
ακτινοβολίας από το νερό είναι µικρή) σε µικρή απόσταση (<30cm) σε µη µεταλλικά 
περιβάλλοντα, λόγω µικρής εµβέλειας ανάγνωσης. Καταναλώνουν όµως πολύ µικρή 
ισχύ. Τα υψηλής συχνότητας, λειτουργούν καλύτερα µε µεταλλικά αντικείµενα αλλά 
ανεκτά και µε αντικείµενα µε υψηλό ποσοστό υγρασίας, έχοντας εµβέλεια ~1m. Tα 
πολύ υψηλής συχνότητας RFID έχουν µεγαλύτερη εµβέλεια και υποστηρίζουν 
υψηλές ταχύτητες διαµεταγωγής δεδοµένων, συνήθως όµως απαιτούν και µεγάλη 
ισχύ και οδεύουν ευθύγραµµα οπότε απαιτείται άµεσος δρόµος µεταξύ ποµπού-δέκτη 
για το Η/Μ σήµα. Λόγω δε, του επιδερµικού φαινοµένου (skin effect), έχουν µικρή 
διεισδυτική ικανότητα µέσα στα αντικείµενα προς σάρωση. 
Τα σηµαντικά πλεονεκτήµατα που προσφέρει το RFID έναντι παλαιότερων 
τεχνολογικά µέσων ταυτοποίησης είναι: 
-Η αναγνώριση µπορεί να γίνει από απόσταση µιας και υπάρχουν RFID tags που είναι 
σε θέση παίρνοντας ενέργεια από κάποια ενεργειακή πηγή (µπαταρία ή και  
τροφοδοτούµενα από ραδιοσυχνότητες (RF energy harvesting/scavenging) να 
στείλουν τις πληροφορίες σε ένα δέκτη. Σε αντίθεση µε τα bar codes δεν απαιτούν 
την ύπαρξη οπτικής επαφής µεταξύ αποστολέα και αποδέκτη, αρκεί βέβαια ο δέκτης 
να είναι µέσα στην εµβέλεια του εκποµπού. 
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Εικόνα  3-1.(α) Αναπαράσταση συστήµατος RFID       (β) Passive RFIDs λιανεµπορικής χρήσης 
 
-∆υνατότητα αποθήκευσης περισσοτέρων δεδοµένων (>ΚΒ). 
-Μπορούν να µην είναι ορατά στο ανθρώπινο µάτι.  
-∆υνατότητα προγραµµατισµού εξ΄αποστάσεως. 
-Παρακολούθηση και καταγραφή φυσικών µεγεθών µε τη βοήθεια αισθητήρων 
(Sensors), αποτελώντας ένα ασύρµατο δίκτυο αισθητήρων (WSN). 
Ουσιαστικά χωρίζονται σε 3 κατηγορίες, µε βάση την αυτονοµία λειτουργίας τους: α) 
Τα Παθητικά (Passive), β) τα Ενεργά (active) και γ) τα Ηµιπαθητικά (Semi-
passive). 
3.1.1 Παθητικά RFIDs 
 
Σε αυτά (RFID Tags-Transponders) απουσιάζει κάθε είδους τροφοδοσία και 
λειτουργούν µεσω ενέργειας που συλλέγουν από το Η/Μ πεδίο RF που παράγει η 
κεραία του Ποµποδέκτη (RFID reader-transceiver-interrogator).  Βέβαια η ενέργεια 
που συλλέγει (συνήθως σε έναν πυκνωτή) το παθητικό tag πρέπει να είναι αρκετή 
ώστε να αποκριθεί στον ποµποδέκτη στέλνοντας δεδοµένα. Έτσι, συνήθως τα 
εµπορικής χρήσης RFID του είδους αυτού, έχουν εµβέλεια λίγων εκατοστών του 
µέτρου, ενώ οι ερευνητικές υλοποιήσεις στο πεδίο αυτό, φτάνουν τα λίγα µέτρα 
εµβέλειας. Όµως είναι πολύ φθηνά, µικρά σε µέγεθος και λόγω έλλειψης µπαταρίας 
δεν χρήζουν αντικατάστασής τους (Smartdust), κάτι πολύ βολικό ειδικά για 
επικίνδυνα ή µη προσβάσιµα περιβάλλοντα.  
Κυρίως αποτελούνται από ένα ολοκληρωµένο κύκλωµα (IC, chip) και µια κεραία-
πηνίο συνήθως επίπεδης µορφής εντός ή κι εκτός (Εικ.3-1β) του chip. Λειτουργούν 
κύρια (Εικ. 3-3) σε χαµηλές και µεσαίες αντίστοιχα συχνότητες (LF) 125-134ΚΗz / 
(HF) 13.56MHz µε αµοιβαία επαγωγική σύζευξη (τύπου µετασχηµατιστή) κοντινού 
(µαγνητικού) πεδίου πηνίων (near field, για d < λ/2π, όπου λ το µήκος κύµατος της 
αντίστοιχης ραδιοσυχνότητας, όπου το µαγνητικό πεδίο φθίνει µε την έκτη δύναµη  
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Εικόνα  3-2. Σύζευξη RFID κοντινού (near field) & µακρινού (far field) πεδίου (r=λ/2π, D<λ ), [13] 
 
της απόστασης, d-6 [14] λόγω της εξάρτησης από την 3η δύναµη της d αλλά για 
αµφίδροµη επικοινωνία, ήτοι (d-3)2 ) και σε (UHF) 860-960MHz / (Microwave) 
>2.45GHz µε µακρινού (Ηλεκτρικού) πεδίου (far field) σύζευξη µέσω µικρών (~cm) 
πηνιο-κεραιών (διπόλων λ/2, λ/4, λ/8 κλπ) µε εµβέλεια λίγα µέτρα λόγω κυρίως της 
αυξηµένης απόσβεσης του Η/Μ κύµατος µε την απόσταση στις συχνότητες αυτές. 
Στη 2η αυτή περίπτωση φάσµατος συχνοτήτων UHF και κοντά στα όρια της 
µικροκυµατικής περιοχής όµως, απαιτούν ακριβότερες υλοποιήσεις των 
ηλεκτρονικών µερών τους, µε κέρδος όµως στην ταχύτητα διαµεταγωγής των 
δεδοµένων (έως και Μbps) λόγω και του µεγαλύτερου εύρους ζώνης που 
υποστηρίζουν. 
 
Εικόνα  3-3. Το εύρος φασµάτων λειτουργίας των RFIDs (ISM or not)[http://rfidhandbook.de],[2] 
 
 
Στις υψηλότερες συχνότητες (> 900ΜHz) εκτός από την ανάγκη ύπαρξης µικρών 
κεραιών µε µεγαλύτερο κέρδος ( 24 eG π λ
Α=  και Αe η ενεργός διατοµή της κεραίας) 
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και κατευθυντικότητα, υπάρχει και καλύτερος ηλεκτρικός διαχωρισµός αφού το λ 
(λίγα cm) µικραίνει. Επίσης αυξάνεται αισθητά και το εύρος ζώνης συχνοτήτων (π.χ. 
από 26ΜΗz για τα  868MHz αυξάνεται στα 125MHz  για τα 5.8GHz) επιτρέποντας 
έτσι και “επικοινωνίες διευρυµένου φάσµατος” (spread spectrum communications) 
[1] που εφαρµόζονται κύρια σε συχνότητες από UHF και πάνω. 
3.1.2 Ενεργά RFIDs 
 
Εδώ δεν απαιτείται ενεργοποίηση των tags από τον reader αφού έχουν το απαραίτητο 
ενεργειακό απόθεµα για την αυτόνοµη λειτουργία τους (µπαταρία). Μπορούν να 
συνδέονται µέχρι και σε αποστάσεις πολλών µέτρων µέχρι και εκατοντάδων 
χιλιοµέτρων.  Προφανώς είναι πολύ µεγαλύτερα σε µέγεθος και κόστος από τα 
παθητικά RFIDs (Eικ.3-4α).  
3.1.3 Ηµιπαθητικά RFIDs 
 
∆εν ονοµάζονται ηµιενεργά αφού πιο πολύ µοιάζουν µε τα παθητικά παρά µε τα 
ενεργά (Εικ. 3-4β). Κρατώντας τη δυσκολία και το κόστος υλοποίησης αρκετά 
χαµηλά, περιέχουν πηγή πρόσθετης (πλην της ασύρµατα συλλεχθείσας) ενέργειας 
κύρια µέσω µικρής επαναφορτιζόµενης ηλεκτρικής πηγής, πετυχαίνοντας αύξηση 
στην ταχύτητα αποστολής δεδοµένων καθώς και στην εµβέλεια µε ταυτόχρονη 
µείωση της καταναλισθείσας ισχύος. 
                                  
Εικόνα  3-4. (α) Active RFID - [ZR-USB from Tag-Sense]                     (β) Semi-Passive RFID       
 
Είναι προφανές ότι έχουν τη δυνατότητα επιτέλεσης αρκετών διεργασιών ακόµα και 
αν είναι εκτός της εµβέλειας του ποµποδέκτη τους. Όπως και στα παθητικά RFIDs 
δεν ακολουθείται η συµβατική σύζευξη µεταξύ tag-reader µιας και απαιτεί όµοια 
πολυπλοκότητα υλοποίησής της και στις δυο κατευθύνσεις tag→reader & reader→tag 
πράγµα ανέφικτο για το tag, αλλά η σύζευξη µέσω διαµόρφωσης της εµπέδησης της 
κεραίας µε συνακόλουθη µεταβολή στην ενεργό διατοµή ανάκλασης του RF σήµατος 
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καθώς και  στο ποσοστό (συντελεστή) ανάκλασης της προσπίπτουσας στο tag  
ενέργειας (Backscatter/Reflection Modulation). Για το σκοπό αυτό, ένα φορτίο 
συνδέεται κατά τακτά (On-Off Switching) χρονικά διαστήµατα στην κεραία του 
transpoder, µεταβάλλοντας τη συνολική της αντίσταση άρα και το ποσοστό του 
ανακλώµενου σήµατος. Έπειτα το ανακλώµενο σήµα µπορεί να διαµορφωθεί ώστε να 
µεταφέρει πληροφορία-δεδοµένα στον reader. 
 
Εικόνα  3-5. H τυπική ακολουθία συµβάντων επικοινωνίας Reader↔tag (To tag αποκρίνεται µε 
Ψηφιακή ∆ιαµόρφωση Πλάτους αναλογικού φέροντος (BASK)) [29] 
                      
 
 Το σήµα αυτό, είναι συνήθως διαµορφωµένο µε Bipolar-ASK (Amplitude Shift 
Keying- Kλείδωµα µεταλλαγής πλάτους) που ταυτίζεται µε την περίπτωση της BPSK 
(∆φ = 180ο , Phase Reversal Keying-PRK) διαµόρφωσης (Εικόνα 3-5) και όχι την 
ΟΟΚ (αφού το “ΟΝ-ΟFF Keying” αν και υλοποιείται απλούστατα, προσφέρει 
ενέργεια µόνο όσο διαρκούν οι “1”, µιας και στα “0” δεν αποστέλλεται σήµα) ή PSK 
που απαιτεί πιο δύσκολη κυκλωµάτωση (Varactor Diode [31]). Το διαµορφωµένο δε 
κατά ΑSK σήµα µπορεί να αποδιαµορφωθεί πανεύκολα µε ένα φωρατή 
περιβάλλουσας µε δίοδο (diode envelope detector). 
 
3.2 RFIDs Πολλαπλών λειτουργιών – Εµβέλεια (Range)  
 
Επίσης , όσον αφορά τις λειτουργικές δυνατότητες που υποστηρίζουν, χωρίζονται, σε: 
 α) Aνάγνωσης – Εγγραφής (Read/Write), όπου η υπάρχουσα πληροφορία που 
µεταφέρουν µπορεί να επανεγγραφεί ,  
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 β) Μόνο ανάγνωσης (Read only), όπου η πληροφορίες που ενσωµατώνουν 
δεν µπορούν να αλλαχθούν και τα, 
 γ) Μοναδικής Εγγραφής- Πολλαπών Αναγνώσεων (WORM), που µας δίνεται 
η δυνατότητα αποθήκευσης (π.χ. ενός σειριακού αριθµού κάποιων bits όπως 
ο EPC-Electronic Product Code, στην Εικόνα 3-6) µια φορά, κι έπειτα 
λειτουργούν ως Read only συσκευές. 
 
 
 Εικόνα  3-6. Μορφή του EPC των 96bits (4bits / symbol) (µε 79.2 τρις τρις συνδυασµούς)  [15]  
 
Βέβαια εκτός από τα προαναφερθέντα, τα RFIDs δεν είναι άµοιρα προβληµάτων, 
ειδικά όταν πολλά µαζί (> 2) επιθυµούν ταυτόχρονα να συνδιαλαγούν µε το δέκτη 
όποτε τα σήµατα τους αλληλοπαρεµβάλονται ή επικαλύπτονται οπότε έχουµε µια 
κατάσταση σύγκρουσης (Read collision). To πρόβληµα, επιλύεται µε χρήση της 
τεχνικής «Πολλαπλής πρόσβασης µε ∆ιαίρεση χρόνου» (TDMA) όπως και στις 
δορυφορικές ή στις επικοινωνίες σε δίκτυα Η/Υ. Επίσης καλύτερη συµπεριφορά 
επιδεικνύουν τα RFIDs, όταν χρησιµοποιείται η τεχνική «µεταπήδησης συχνότητας» 
(Frequency Hopping Spread Spectrum – FHSS) που απαιτεί επικοινωνίες 
διευρυµένου φάσµατος, ώστε να είναι εφικτή η µεταπήδηση µεταξύ πολλών 
εναλλακτικών «καλών» συχνοτήτων βάσει µιας συνήθως ψευδοτυχαίας ακολουθίας. 
Όσον αφορά την εµβέλεια τους, αυτή εξαρτάται από τη συχνότητα που 
χρησιµοποιούν για την µεταξύ τους επικοινωνία (που καθορίζει και την “απώλεια 
διόδευσης ελευθέρου χώρου” (FSPL) µέσω της σχέσης του Friis [7] ), από το µέγεθος 
(ενεργό διατοµή) και άρα το κέρδος (Gain, dbi) της κεραίας τους, από την ισχύ 
εκποµπής (µε θεσπισµένα ανώτατα όρια από τους διεθνείς οργανισµούς θέσπισης 
κανονισµών και τυποποίησης, (FCC, ETSI, MPHPT, SAC) µε σκοπό την αποφυγή 
παρεµβολών µε άλλες ασύρµατες εφαρµογές αλλά και για την προάσπιση της υγείας 
των πολιτών) αλλά και την ορθή προσαρµογή µεταξύ κεραίας και του ανορθωτή-
µετατροπέα RF→DC διότι αυτή καθορίζει το ποσοστό του σήµατος λήψης που 
ανακλάται, άρα ποτέ δε φτάνει σε αυτά ως εκµεταλλεύσιµη ενέργεια. Βέβαια η 
ύπαρξη ή µη µιας µπαταρίας (Active tags)  επηρεάζει ισχυρά την εµβέλειά τους, όπως 
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είδαµε. Στον Πίνακα 3 που ακολουθεί βλέπουµε τις εφαρµογές αλλά και την 
επιτρεπόµενη ισχύ (ή πεδίο) εκποµπής για περιπτώσεις διαφορετικών επιτρεπτών 
συχνοτήτων RFIDs. 
Παρατηρούµε τη µεγάλη διαφορά επιτρεπτών ορίων µεταξύ χωρών και οργανισµών 
τυποποίησης αυτών, αλλά και τη θέσπιση των αυστηρότερων ορίων από την Ευρώπη 
όπως είναι άλλωστε σύνηθες. Βέβαια σε όλη τη διάρκεια της έρευνας της διατριβής 
Πίνακας 3.                    Περιοχές Συχνοτήτων, Χρήσεις, Ισχείς Εκποµπής των RFIDs 
     aSRD (Short Range Devices) 
 
λάβαµε ως όρια τα Ευρωπαϊκά, όχι µόνο για γεωγραφικούς λόγους, αλλά και για να 
έχουµε ένα σενάριο της χειρότερης υπό εξερεύνηση περίπτωσης (Worst case 
scenario). Ειδικώτερα η κύρια έρευνα επικεντρώθηκε στην περιοχή UHF µε κεντρική 
συχνότητα 2.45GHz µε επιτρεπόµενη ισχύ εκποµπής σε όλους τους χώρους (in & 
out-door) για την περιοχή ISM-RFIDs (και για duty cycle 100%), τα 500mW (ERP) 
Frequency 
Range 
Frequency Band, Coupling, 





< 135 kHz low frequency, inductive coupling 72 dBµA/m 
6.765 .. 6.795 
MHz 
medium frequency (ISM), inductive coupling 42 dBµA/m 
7.400 .. 8.800 
MHz 
medium frequency, used for EAS (electronic 




medium frequency (13.56 MHz, ISM), inductive 
coupling, wide spread usage for contactless 
smartcards (ISO 14443, MIFARE, LEGIC, ...), 
smartlabels (ISO 15693, Tag-It, I-Code, ...) and 




medium frequency (ISM), inductive-proximity 
coupling, special applications only 
42 dBµA/m 
433 MHz UHF (ISM), backscatter coupling, rarely used 
for RFID 
10 .. 100 mW 
868 .. 870 MHz UHF (SRDa), backscatter coupling, new 
frequency, systems under development 
500 mW, 
Europe only 
902 .. 928 MHz UHF (SRD), backscatter (propagation/remote) 
coupling, several systems 






UHF (ISM), backscatter coupling, several 
systems, (vehicle identification: 2.446 .. 2.454 
GHz) Potential for 802.11b/g interference 
4 W - spread 
spectrum, 
USA/Canada,  
500 mW Europe 
5.725 .. 5.875 
GHz 
SHF (ISM), backscatter coupling, rarely used for 




500 mW Europe 
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µόνον (Πίνακας 3, [8], [14]) και όχι τα 4W (ΕΙRP) που κατά κόρον χρησιµοποιούνται 
στη βιβλιογραφία ακόµη κι από Ευρωπαίους ερευνητές. 
 
3.3 ∆ιάδοση Η/Μ ακτινοβολίας (Far-Field) 
 
Αν και η µετάδοση της Η/Μ ενέργειας µε επαγωγή (near field induction, proximity 
coupling) έχει στις µέρες µας αρκετές εφαρµογές (Παρ. 2.1) από την άλλη, η διατριβή 
αυτή εστιάζει κύρια στη µακρινού πεδίου ακτινοβόληση (propagation – remote 
coupling) της Η/Μ ενέργειας σε συχνότητες κύρια σχεδόν µικροκυµατικές (2.45GHz) 
της ζώνης συχνοτήτων ISM-RFID, όπως είδαµε. Η µετάβαση βέβαια αυτή, από το 
κοντινό Μαγνητοστατικό και Ηλεκτροστατικό στο µακρινό Η/Μ πεδίο έγινε κύρια, 
όταν τα παθητικά RFIDs έπρεπε πια να λειτουργήσουν σε υψηλές συχνότητες 
(≥UHF) κι όχι σε LF ή HF όπως ήταν το σύνηθες.  
Όπως απεικονίζεται και στην Εικόνα 3-2, το µακρινό πεδίο ορίζεται γενικά για 
αποστάσεις d από τον εκποµπό που ικανοποιούν τη σχέση: d >> λ/2π ή dκ >> 1        
(κ = 2π/λ ο κυµατάριθµος του Η/Μ κύµατος, για µικρές κεραίες µε διάσταση D  <<  
λ) και εκπέµπεται πια Η/Μ κύµα όπου τα δύο πεδία είναι πια κάθετα (E┴H) µεταξύ 
τους και κάθετα στη διεύθυνση διάδοσης του κύµατος (και της ενέργειας αυτού µέσω 
του ανύσµατος Poynting, S = ExH
  
) [13]. Επίσης ο λόγος των δύο πεδίων 
Ε(V/m)/Η(A/m) είναι σταθερός και ίσος µε Ζο = 120π = 377Ω που αποτελεί την 
αντίσταση ακτινοβολίας ελευθέρου χώρου. Σε µια αρχική προσέγγιση, η πυκνότητα 
ισχύος που µια κεραία λαµβάνει δίνεται από τη σχέση Ε2/Ζο όπου Ε η ένταση (V/m) 
του ηλεκτρικού πεδίου. Σε πολύ κοντινές αποστάσεις από ποµπούς µπορεί να έχουµε 
Ε = 10 V/m (σπάνιο παρουσία πληθυσµού, για λόγους προστασίας) ή µια πυκνότητα 
ισχύος 26 µW/cm2 που καθιστά εφικτή τη λειτουργία ενός tag, αφού συνήθως η ισχύς 
που απαιτείται είναι κάποιες δεκάδες µW [27, 30]. Για κεραίες µεγάλων διαστάσεων 
(D > λ) η απόσταση εκκίνησης του µακρινού πεδίου δίνεται προσεγγιστικά από τη 
σχέση, d = 2D2/λ. 
Σε κάθε περίπτωση ο καθορισµός επακριβώς της µετάβασης από το κοντινό στο 
µακρινό πεδίο είναι αδύνατος, οπότε ορίζεται (ως µοντέλο 3 περιοχών) µια ζώνη 






           (3-1) 
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Επιπρόσθετα, για αποστάσεις όπου ορίζεται το µακρινό πια πεδίο (κύµα ΤΕΜ), κάθε 
υπολογισµός γίνεται µε βάση τις Η/Μ εξισώσεις του Maxwell και όχι τους νόµους 
οπτικής που παίρνουµε για το πολύ κοντινό πεδίο. Βέβαια, ανάλογα και µε τη 
συχνότητα είναι εύκολο να συµπεράνουµε, ότι σε χαµηλές συχνότητες (LF) πάντα 
έχουµε κοντινό πεδίο ενώ σε µικροκυµατικές συχνότητες έχουµε πάντα µακρινό 
πεδίο (> 0.25cm). Σε UHF περιοχή έχουµε µακρινό πεδίο ή και λειτουργία στην 
περιοχή µετάβασης από το κοντινό  στο µακρινό πεδίο, όπως ο επόµενος Πίνακας 4 
παρουσιάζει  [18]. 
Πίνακας 4.                          Τα όρια µεταξύ κοντινού-µακρινού πεδίου ανά συχνότητα 
 
 
H απόσβεση του πεδίου µε την απόσταση ακολουθεί τώρα νόµο αντίστροφου 
τετραγώνου οπότε για µια αµφίδροµη επικοινωνία (↔) έχουµε απόσβεση της τάξης 
του d-4 (ή και λιγότερο, d-2) κι όχι d-6 όπως στο κοντινό πεδίο (Παρ. 3.1.1). Βέβαια µε 
την χρήση κατευθυντικών κι όχι πανκατευθυντικών (omni-directional) κεραιών η 
εµβέλεια βελτιώνεται αφού ελαττώνεται η στερεά γωνία εκποµπής της 
ακτινοβοληθείσας ενέργειας, όµως ως προϋπόθεση τίθεται η γνώση της θέσης του 
δέκτη, κάτι που συνήθως δεν είναι εφικτό, ειδικά αν υπάρχει σχετική κίνηση µεταξύ 
ποµπο-δεκτών, που συνήθως συµβαίνει. 
Σε µικρές και µεσαίες συχνότητες και για διάδοση µακρινού πάντοτε πεδίου, γίνεται 
χρήση κεραιών µορφής διπόλου (κέρδους 2.2dbi)  ή Yagi-Uda  µεγαλύτερου κέρδους 
και κατευθυντικότητας (όπως στην TV), παραβολικών ανακλαστήρων (σε υψηλές 
συχνότητες µικροκυµάτων) ή τύπου Cassegrain (όπως στα Radars) για βελτιωµένες 
επιδόσεις. Όπως ήδη αναφέραµε (Παρ. 3.1.2) λόγω της απουσίας σύζευξης ποµπού-
δέκτη η -πιο απλή- δυνατότητα επικοινωνίας µεταξύ τους είναι η τεχνική (παρόµοια 
µε τη λειτουργία των Radars) Backscatter Modulation or Reflection (Eικ. 3-7α). Είναι 
προφανές, ότι η ποιότητα της επικοινωνίας κύρια εξαρτάται από την κεραία του 
δέκτη και την επίδοσή της αφού γενικά πολύ πιο άνετα µπορούµε να βελτιώσουµε τα 
χαρακτηριστικά του εκποµπού αλλά όχι τόσο εύκολα - έως καθόλου -  τα 
χαρακτηριστικά του αποδέκτη, πολύ µικρού σε µέγεθος (~mm2) και απόδοση (π.χ. 
έχοντας κεραία -ΟCA- ολοκληρωµένη πάνω στο Chip). 
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Εικόνα  3-7. (α) Επικοινωνία µε παθητικό RFID,                     (β) και µε ενεργό RFID 
 
Όταν ένα RFID βρίσκεται έξω από τη «σφαίρα ακτινοβολίας» ακτίνας r που ορίσαµε 
ως το τέλος του κοντινού και την απαρχή του µακρινού πεδίου, τότε ισχύουν τα 
κλασικά µεγέθη ανάλυσης των κεραιών, δηλαδή, το κέρδος G, η ενεργός διατοµή Ae, 
και η ισοδύναµη ισότροπα ακτινοβολούµενη ισχύς (EIRP = Gt.Pt). Ιδιαίτερη προσοχή 
χρειάζεται σχετικά µε τον ορισµό της EIRP (Equivalent Isotropic Radiated Power) 
που είδαµε και τον ορισµό της ERP (Εffective Radiated Power-Ενεργός 
ακτινοβολούµενη ισχύς) που ορίζεται µε το γινόµενο της ισχύος που τροφοδοτεί την 
κεραία επί το κέρδος ενός διπόλου λ/2 σε ορισµένη κατεύθυνση. Η σχέση που 
συνδέει τα δύο µεγέθη είναι: ΕΙRP = ERP x 1.64, λόγω του κέρδους των κεραιών 
διπόλων λ/2 (~2.2dbi) αφού: 
[ ] 2.2
10 10[ ] 10 log 10 10 1.64
G dbi
G dbi G G= ⇒ = = ≃
   (3-2) 
Στον καθορισµό όµως των προτύπων κανονισµών ορίων εκοµπής, γίνεται συχνά 
σύγχυση των δύο άνισων µεγεθών. Ο οργανισµός τυποποίησης FCC (USA) 
χρησιµοποιεί τον όρο EIRP ενώ oι Ευρωπαϊκοί οργανισµοί τον όρο ERP που είναι 
µικρότερος όπως είδαµε. Έτσι για την περίπτωση της έρευνάς µας, των 2.45GHz 
(ISM-RFID) o ETSI επιτρέπει ERP = 500mW (outdoor, with 100% duty cycle) ή 
αντίστοιχο EIRP = 825mW που αντιστοιχεί  σε 29 dbm. Βέβαια και πάλι το 
ευρωπαϊκό αυτό αυστηρό όριο είναι αρκετά µακριά από τα επιτρεπόµενα EIRP = 4W 
(outdoor) ή 36 dbm σε Καναδά ή ΗΠΑ µε προφανείς συνέπειες, κύρια στην εµβέλεια. 
Όσον αφορά την κεραία του δέκτη στην περίπτωση της σύζευξης µακρινού πεδίου, 
αυτή πρέπει να είναι µια κεραία Η/Μ πεδίου, που µπορεί να δεχθεί τόσο το ηλεκτρικό 
όσο και το µαγνητικό πεδίο της ακτινοβολούµενης ενέργειας χωρίς προτίµηση σε 
κάποιο εξ’αυτών, ειδικά σε υψηλές συχνότητες όπου έχει ελάχιστες διαστάσεις. 
Αντίθετα για το κοντινό πεδίο, οι κεραίες µπορούν να είναι ευαίσθητες ή στο 
ηλεκτρικό µόνο ή στο µαγνητικό µόνο πεδίο και µε απόλυτη εξειδίκευση σε αυτό, εκ 
κατασκευής. 
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3.4 Απόσβεση ∆ιάδοσης ελευθέρου χώρου (FSPL)  –                    
Υπολογισµοί Ζεύξης Reader → Tag (Forward Link Budget) 
 
 
Σε µια πρώτη (ιδανική) προσέγγιση θεωρούµε τη διάδοση στον ελεύθερο χώρο, όπου 
δεν παρεµβάλλεται τίποτα (που να προκαλεί ανάκλαση, περίθλαση ή σκέδαση) στην 
πορεία του Η/Μ κύµατος από τον ποµπό στo δέκτη και αντίστροφα (reader ↔ tag για 
τα RFIDs). Στην περίπτωση των παθητικών RFIDs η επικοινωνία µεταξύ reader → 
tag γίνεται όπως είπαµε (Παρ. 3.1.2) µέσω της ανάκλασης προς τα πίσω (Βack-
scattering Reflection) ενός ποσοστού της Η/Μ ενέργειας που προσέπεσε στο δέκτη 
µέσω διαµόρφωσης της εµπέδησης (άρα και του συντελεστή ανάκλασης) αυτού. Για 
απρόσκοπτη επικοινωνία πρέπει να τηρούνται δύο βασικές προϋποθέσεις:  
 α) η µεταφορά ισχύος στο δέκτη από τον εκποµπό ικανής ώστε να τον 
ενεργοποιήσει, όπου υπάρχει απόσβεση µε τη 2η δύναµη της απόστασης και 
  β) η επιστροφή ικανού ποσού ισχύος ξανά πίσω στον εκποµπό (που τώρα 
γίνεται αποδέκτης) µε απόσβεση µε βάση την 4η δύναµη (r-2)2  ως προς την 
απόσταση r [19]. 
Γενικά, ο δέκτης (Tag) αποτελείται από την κεραία (µιγαδικής εµπέδησης                 
Ζa = Ra+jXa) και το ολοκληρωµένο κύκλωµα (chip, Zc = Rc+jXc) όπως απεικονίζεται 
στην Εικόνα  3-8. To τµήµα του δέκτη είναι σε µεγέθυνση ώστε να απεικονίζονται 
και εσωτερικά τµήµατά του, που θα αναλυθούν περαιτέρω. 
 
Εικόνα  3-8. Ένα τυπικό σύστηµα επικοινωνίας RFID Reader + Tag (RF Front End). 
 
Όσοn αφορά το συµβολισµό των βασικών µεγεθών, µε G1, G2 συµβολίζουµε το 
κέρδος των κεραιών, µε PT, PR  τις ισχείς που εκπέµπονται και αντίστοιχα 
λαµβάνονται και µε Ε την ένταση του ακτινοβολούµενου ηλεκτρικού πεδίου στη 
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θέση του σηµείου λήψης. Υποθέτουµε ότι η απόσταση µεταξύ Reader + Tag είναι r, 
θεωρώντας µετάδοση ελευθέρου χώρου από µια ισοτροπική κεραία που µεταδίδει 
ισόποσα σε όλες τις κατευθύνσεις την ισχύ PT. Η πυκνότητα κατευθυντικής ροής 





 = =1.64 =  , (W/m )
4 4 4 120π
TP G EIRP ERPS
r r rπ π π
=    (3-3) 
Οπότε η λαµβανόµενη από το tag ισχύς PR, άµεσα εξαρτώµενη από την ενεργό 
διατοµή της κεραίας του Αe, θα δίνεται από τη σχέση (3-4) αγνοώντας σε πρώτη φάση, 
απώλειες λόγω κακής προσαρµογής, διαφορετικών επιπέδων πόλωσης ή και 
προσανατολισµού. 
2
2   , (W)4R eP SA SG
λ
π
= =    (3-4) 




2G   , ( )4eA m
λ
π
=    (3-5) 
Οπότε καταλήγουµε στις γνωστές σχέσεις του Friis [2, 7], 
2 2
1 2 22 2.  (4 ) (4 )R TP P G G EIRP Gr r
λ λ
π π











= =     (3-7) 
Γενικά η κεραία του tag είναι µορφής (ή αναδιπλωµένου) διπόλου λ/2 (6.12cm στα 
2.45GHz), οπότε θα έχει ένα κέρδος της τάξης των G2 = 2.2dbi (ή Χ1.64 από την 
εξίσωση 3-2) επειδή όµως θεωρούµε ένα σενάριο της χειρότερης περίπτωσης θα 
θεωρήσουµε πιο κάτω στους υπολογισµούς µας ότι  G2 = 0dbi (ή Χ1). Για τη 
συχνότητα δε των 2.45GHz (λ = c/f = 12.24cm) και για την τιµή επιτρεπτού στην 
Ευρώπη (ETSI)  oρίου ERP = 500mW ή EΙRP = 825mW (29dbm), µέσω τότε της 
εξίσωσης (3-6) λαµβάνουµε ότι σε απόσταση r = 10m η λαµβανόµενη ισχύς είναι PR 
=  0.8µW (-31dBm) και µόνον! Είναι λοιπόν εµφανές ότι πρέπει οι λειτουργίες του 
tag να είναι εξαιρετικά χαµηλής απαίτησης ισχύος (low power), αν και τα 
περισσότερα όντως καταναλώνουν σε κάθε κύκλο ανάγνωσης από 8-40µW [27] ή και 
λιγότερο [28]. Για να είναι δηλαδή χρηστική η λειτουργία σε αυτή τη µικροκυµατική 
συχνότητα, πρέπει να πάµε σε αποστάσεις < 10m που αρχικά θεωρήσαµε, π.χ. για r = 
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2m, η PR = 19.57µW  (-17.1dΒm) µε βάση τις προηγούµενες παραδοχές. Αν στην 
ίδια συχνότητα λάβουµε τά όρια της Αµερικής, µε EIRP = 4W, τότε θα είχαµε στα 
2m λαµβανόµενη ισχύ PR = 94.9µW (-10.2dBm), όπως είναι εµφανές κι από την 
Εικόνα 3-9, όπου συγκρίνουµε τις λαµβανόµενες ισχείς στο tag ανάλογα της 
απόστασης του reader για τη συχνότητα 2.45GHz και για τα επιτρεπτά όρια EIRP 
Ευρώπης και Αµερικής/Καναδά.  
Βέβαια σε ένα άλλο σενάριο πιο χαµηλής συχνότητας UHF (f = 950MHz, λ = 
31.56cm) και µε τα όρια του FCC (Πίνακας 3-1) που είναι EIRP = 4W, τότε για         
r = 10m η λαµβανόµενη ισχύς είναι PR = 252µW (-6dBm) (ακόµα και για µοναδιαίο 
κέρδος κεραίας λήψης, στα 2m τώρα η PR = 6.25mW (+8dBm)!), που αναδεικνύει τη 
δυσκολία του εγχειρήµατος της παρούσας έρευνας και καθιστά εµφανή την καίρια 
συµβολή των τιµών της συχνότητας και της EIRP στην ισχύ λήψης αλλά και στην 
εµβέλεια. Μια σύγκριση των λαµβανόµενων ισχύων για τά όρια της USA µε EIRP = 
4W και για τις κεντρικές συχνότητες των 2.4GHz και 900MHz που επιτρέπονται εκεί, 
µπορεί να βρει στην [25] που ερευνά την υλοποίηση και τοποθέτηση παθητικών 
αισθητήρων εµφυτευµένων στο ανθρώπινο σώµα. 
 
Εικόνα  3-9. Η ισχύς (από -50 έως +20dbm) που λαµβάνεται ανά απόσταση r tag-reader για 
διαφορετικά επιτρεπτά όρια EIRP (ETSI, FCC) στη συχνότητα ISM-RFID των 2.45GHz. 
 
Ως εµβέλεια πρέπει να θεωρεί κανείς, τη µέγιστη απόσταση κατά την οποία το reader 
είναι ικανός να αποκωδικοποιήσει το ανακλώµενο σήµα από το tag. ∆εν αρκεί 
δηλαδή, απλά να φθάσει κάποιο σήµα στο tag αλλά θα πρέπει να υπάρχει περιθώριο 
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ισχύος ώστε τόσο ένα τµήµα της να καταναλωθεί στις εσωτερικές διεργασίες του tag 
(πολώσεις, ρυθµιστές τάσης, αποδιαµορφώσεις, VCOs, ψηφιακό τµήµα κ.α.) όσο και 
ένα άλλο πoσοστό της να ανακλασθεί πίσω στον reader στέλνοντας την ταυτότητά 
του (ΙD). Η υπολογισθείσα έτσι, εµβέλεια από τη σχέση (3-7) είτε πραγµατικά θα 
αντιστοιχεί σε κάποια µικρότερη τιµή είτε θα απαιτείται µεγαλύτερη ισχύς να φθάνει 
στο δέκτη ώστε να είναι εφικτή αυτή.  
Ακόµα βέβαια µικρότερη θα είναι η εµβέλεια αν λάβουµε υπόψιν τους παράγοντες 
απώλειας που αναφέραµε. Όµως αν υποθέσουµε ότι οι απώλεις σε dB είναι περίπου 
ισόποσες µε τα κέρδη των κεραιών στην πράξη, τότε η αµέληση τους οδηγεί σε ορθό 
πρακτικά αποτέλεσµα όταν θεωρεί κανείς µοναδιαία ενίσχυση και για τις δύο κεραίες, 
δηλαδή, G1 = G2 = 0dB (Eικ. 3-8). Ουσιαστικά, συνήθεις τιµές είναι, G1 ~ 6dbi για τον 
Reader, G2 ~ 2dBi για το tag -ή και λιγότερο αφού λογικό είναι να απαιτείται 
ισοτροπική κεραία όταν δεν είναι γνωστή η κατεύθυνση εκ της οποίας έρχεται η 
προσφερόµενη ισχύς από τον reader στο tag- , απώλεια λόγω διαφορετικού επιπέδου 
πόλωσης ~3dB (-50% Polarization Loss) και απώλεια λόγω κακής προσαρµογής 
~1dB (matching Loss), οπότε τελικά υπάρχει και περιθώριο ανοχής µεγαλύτερων 
απωλειών αν θεωρήσουµε όπως είπαµε κεραίες άνευ κέρδους. Οπωσδήποτε όµως 
πρέπει να υπάρχει και ένα περιθώριο ασφαλείας (safety margin) στον υπολογισµό του 
“Link Power Budget” ώστε η λαµβανόµενη ισχύς (σε dBm) να είναι µεγαλύτερη 
(κάποια dB) από την ελάχιστη ισχύ (Sensitivity – Ευαισθησία) που απαιτείται για 
αξιόπιστη λειτουργία- και δύσκολα οµολογουµένως βελτιώνεται (τυπική τιµή             
-10dbm) σε αντίθεση µε την ευαισθησία του -ακριβού- Reader (τυπική τιµή -70dbm) 
που επιδέχεται βελτιώσεων- ειδικά λόγω της απώλειας σκέδασης από τα γύρω 
εµπόδια αλλά και της απορρόφησης από τα γύρω µεταλλικά αντικείµενα. 
 Ακόµη, σηµαντική παράµετρος για την ορθή λειτουργία του tag-chip είναι η 
απαιτούµενη ελάχιστη τάση που αυτό απαιτεί για το σκοπό αυτό. Αυτή µπορεί να 
υπολογισθεί, τόσο από την εξίσωση (3-6) αν έχουµε δεδοµένη την απόσταση και την 
ισχύ λήψης αλλά και την αντίσταση της κεραίας (συνήθως Ra = 50Ω) µε βάση την 
σχέση 2 a2  R RFP V R= (VRF το πλάτος του λαµβανόµενου σήµατος RF), όσο και από 
τη θεώρηση της απαιτούµενης ενέργειας ώστε να λειτουργεί για δεδοµένο χρόνο τ το 
chip (duty cycle = τ/Τ < 100%) [27]. 
Έτσι, για µικρό κύκλο λειτουργίας, το τ ελαττώνεται οπότε έχουµε µικρότερη 
απαίτηση ενέργειας Ε η οποία δίνεται από την εξίσωση (3-8) που υπολογίζει και την 
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2( ) ( )t rect t rect tEE V I C V V V VCτ= < − => = +     (3-8) 
απαιτούµενη (ελάχιστη) τάση που πρέπει να φθάνει στον ανορθωτή (RF to DC) του 
tag  µε βάση τις ενεργειακές απαιτήσεις των ακόλουθων τµηµάτων (back-end). Με Vt 
συµβολίζουµε την ελάχιστη απαιτούµενη τάση ώστε οριακά να λειτουργεί το 
ολοκληρωµένο κύκλωµα του tag ενώ C είναι η χωρητικότητα του πυκνωτή 
αποθήκευσης. Προφανώς οι δυο θεωρήσεις υπολογίζουν τις τάσεις λίγο πριν και 
ακριβώς µετά το κύκλωµα προσαρµογής (matching) και υπέρτασης (συντονισµού - 
resonance voltage boosting) που θα αναλυθεί στο επόµενο κεφάλαιο 4, τόσο η ανάγκη 
ύπαρξής του όσο και η λειτουργία του. 
 
3.5 Υπολογισµοί Ζεύξης Tag→Reader  (Backward Link) 
 
Όσον αφορά τα της ζεύξης από το Tag→Reader µέσω της ανάκλασης ενός ποσοστού 
της προσπίπτουσας ενέργειας που πέφτει στο tag (Βackscattering Μοdulation), πρέπει 
να χρησιµοποιήσουµε ορολογία γνωστή από τη θεωρία των Radars, που άλλωστε 
αποτελούν και την εναρκτήρια ιδέα πίσω από την τεχνική αυτή (Παρ. 3.1.3). Aφού 
λοιπόν καταφέρει να ενεργοποιηθεί το tag, κατόπιν ένα ικανό ποσό ισχύος πρέπει να 
επιστρέψει στον Reader, µεταφέροντας τουλάχιστον την ID του tag ή άλλες 
πληροφορίες. Ήδη µε την εξίσωση (3-5) ορίσαµε την ενεργό διατοµή της κεραίας του 
tag Ae (ουσιαστικά του tag λόγω του µεγάλου ποσοστού που η κεραία του 
καταλαµβάνει). Βέβαια η ενεργός διατοµή µιας κεραίας δεν πρέπει να εννοηθεί ως 
φυσική διατοµή (εµβαδόν) της κεραίας αφού σε κάθε περίπτωση διαφέρουν, ενώ 
συνήθως η ενεργός διατοµή είναι ποσοστό της πραγµατικής (55-80%) ανάλογα του 
τύπου της κεραίας [29]. 
Έτσι, σε αναλογία µε την ενεργό διατοµή των Radar (RCS, Radar Cross Section or 
“echo area”) που το µέγεθός της δηλώνει το ποσό ανακλώµενης ενέργειας από ένα 
εµπόδιο ισοδύναµης διατοµής RCS, ορίζουµε για την περίπτωσή µας (RFIDs) τη 
∆ιαφορική Ενεργό ∆ιατοµή Radar (∆RCS), που σε µια πρώτη προσέγγιση (ιδανικά) 
µπορεί να µεταβάλλεται από 0 (πλήρης απορρόφηση της ενέργειας λόγω τέλειας 
συζυγούς προσαρµογής ( *
_ _tag ant tag ICZ Z= ) µεταξύ κεραίας του tag και του 
υπολοίπου ολοκληρωµένου κυκλώµατος, άρα µηδενική ανάκλαση προς τα πίσω, µε 
Institutional Repository - Library & Information Centre - University of Thessaly




VSWR = 1) µέχρι µια µέγιστη τιµή που δίνεται από τη σχέση (3-9) µε βάση την 
εξίσωση (3-5),   
2
2 2





RCS RCS G A G
λ
π
∆ = ∆ = =     (3-9) 
(όταν η κεραία είναι βραχυκυκλωµένη ή ανοιχτοκυκλωµένη οπότε δεν νοείται 
προσαρµογή, όπου όλη η ενέργεια ξαναεπιστρέφει στον reader και τότε ο VSWR = 
∞) [31]. Βέβαια στην πράξη, η διαµόρφωση εµπέδησης της κεραίας του tag µε στόχο 
την αλλαγή του συντελεστή ανάκλασης από αυτό, ποτέ δεν έχει αυτές τις ακραίες 
τιµές αλλά κάποιο µόνο ποσοστό (π.χ. 10%) µπορεί να ανακλασθεί. Αυτό καθιστά 
αναγκαία τη χρήση µεγεθών γνωστών από τη θεωρία των γραµµών µεταφοράς, όπως 
είναι ο συντελεστής ανάκλασης ρ (συχνά και ως Γ) (voltage reflection coefficient) και 
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    (3-10) 
Όπου o µεν ρ ορίζεται από το  λόγο της ανακλώµενης προς την προσπίπτουσα τάση 
του Η/Μ κύµατος ενώ ο VSWR από το λόγο µέγιστης προς ελάχιστη τιµή τάσης του 
στάσιµου κύµατος που προκύπτει από τις ανακλάσεις λόγω κακής προσαρµογής 
(mismatch). Για µια κεραία πρέπει γενικά ο VSWR < 2. Βέβαια µε βάση τα δύο αυτά 
µεγέθη, ορίζεται η απώλεια λόγω κακής προσαρµογής (mismatch loss) σε dB, ως 
10log(1-|ρ|2) και η απώλεια επιστροφής ως (Return loss) RL (dB) µέσω της [40], 





ρ ρ= − = − = −= =     (3-11). 
Έτσι για τις δυο ακραίες καταστάσεις διαµόρφωσης της εµπέδησης που αναλύθηκαν, 
έχουµε: Για την τέλεια προσαρµογή ρ = 0, VSWR=1, mismatch loss = 0dB, RL= ∞dB, 
ενώ για την µη ύπαρξη προσαρµογής, ρ=1, VSWR=∞, mismatch loss=-∞dB, RL=0dB. 
Συνήθως ορίζεται σε αυτή την περίπτωση της διαµόρφωσης της εµπέδησης µεταξύ 
δύο καταστάσεων ο διαφορικός συντελεστής ανακλαστικότητος (differential 
coefficient of reflectivity) ∆ρ, µε βάση τη σχέση (3-12) [19]. 
2 2
1 1 2 2(1 ) (1 )ρ τ ρ τ ρ∆ = − + −    (3-12) 
Όπου τ1, τ2 οι χρονικές διάρκειες των δυο διαφορετικών τιµών συντελεστή 
ανάκλασης ρ1, ρ2 λόγω µεταβολής της προσαρµογής. Αν θεωρήσουµε την 
προηγούµενη ακραία κατάσταση (για ΑSK) όπου ρ1 = 1 και ρ2 = 0, τότε ∆ρ = 0.5. 
Βέβαια συνήθως το ∆ρ < 0.5, ειδικά σε ψηφιακές διαµορφώσεις του εκπεµπόµενου 
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κύµατος FSK, PSK [31]. Φυσικά, αν η εµπέδηση της κεραίας καθίσταται µικρότερη 
από την εµπέδηση του chip στη µια κατάσταση κι έπειτα µεγαλύτερη στην έτερη, 
τότε οι δυο καταστάσεις µη προσαρµογής οδηγούν σε ∆ρ > 0.5 (<1 πάντοτε όµως). 
Όσον αφορά τις διάρκειες τ1, τ2 των δύο καταστάσεων, συνήθως λαµβάνονται ίσες, 
παρόλο που θα ήταν βολικό από απόψεως µείωσης κατανάλωσης ισχύος να 
διαφέρουν, διότι οι µικρές διάρκειες τ1, τ2 θα αύξαναν το απαιτούµενο εύρος ζώνης 
που δεν είναι πάντα εφικτό (FCC, ETSI Regulations). Θεωρώντας τ1 = τ2 = 0.5 και 
αµελώντας τις απώλειες της κεραίας, τότε για διαµόρφωση OOK (που ρ1 = 1 και ρ2 = 
0), το 50% και µόνον της προσπίπτουσας ισχύος οδεύει προς ανόρθωση σε DC ισχύ, 
το 25% είναι ανακλώµενη ισχύς προς τον reader, ενώ το άλλο 25% χάνεται. 
Με βάση λοιπόν τις εξ. (3-12) και (3-9), παίρνουµε τη ∆ιαφορική Ενεργό ∆ιατοµή 










∆ = = ∆    (3-13) 
Οπότε, µε ακόλουθη λογική που ακολουθήσαµε στην Παρ. 3.4 έχουµε, ότι η 
πυκνότητα ροής ισχύος S (εξίσωση 3-3) που φτάνει στο tag από τον reader, 
ανακλάται πάνω στην ∆RCS = σ, δηλαδή σε ένα ποσοστό ισχύος, P1 = σ.S, που 
κατόπιν αποτελεί τη νέα ισχύ που διασκορπίζεται στη σφαιρική επιφάνεια ακτίνος r, 
µε νέα πυκνότητα ροής ισχύος S1. 
1 1





= =    (3-14) 
Οπότε, η λαµβανόµενη ισχύς από την ενεργό διατοµή Αer του reader θα είναι P2: 
2 2 2 2
1 1 1 1
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Όπου βέβαια θεωρήσαµε και τις εξισώσεις (3-14, 3-5, 3-13) και όπου Αe, Aer είναι οι 
ενεργές διατοµές tag , reader αντίστοιχα. Είναι δε εµφανής στην εξίσωση (3-15) η 
εξάρτηση της λαµβανόµενης από τον reader ισχύος µε την 4η δύναµη της απόστασης, 
πράγµα που σηµαίνει ότι κάθε διπλασιασµός αυτής,  υποδεκαξιπλασιάζει προφανώς 
τη λαµβανόµενη ισχύ από το reader! 
Πρακτικότερα, και για τις παραδοχές της προηγούµενης παραγράφου, µπορούµε να 
υπολογίσουµε σε ένα πραγµατικό σενάριο, τη λαµβανόµενη ισχύ από το reader που 
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βρίσκεται σε απόσταση r = 2m από το tag µε το οποίο προσπαθεί να επικοινωνήσει. 
Έτσι, για τις τιµές επιτρεπτών ορίων (ΕΙRP = 825mW) εκποµπής της Ευρώπης στα 
2.45GHz, θεωρώντας µια τιµή ανάκλασης στο 10% (δηλ. S11 = -10dB) έχουµε από 
την εξίσωση (3-13): σ = ∆RCS = 10%.Αe.G2 =0.1 x 11.93cm2 x 1=1.193cm2, αφού 
θεωρούµε κεραίες έκαστη άνευ κέρδους. Η τιµή Αe υπολογίσθηκε µε βάση τη σχέση 















= = = =
Που αποτελεί εφικτή τιµή ευαισθησίας ενός ακριβού άρα και µε µεγαλύτερες 
απαιτήσεις, reader (έως και -80dbm), οπότε καθίσταται εφικτή η ερωταπάντηση 
(interrogation) µεταξύ reader-tag-reader. Προφανώς η αντίστοιχη ευαισθησία του -
φτηνού - tag είναι χαµηλών απαιτήσεων, στα επίπεδα των -10dBm περίπου, ως 
κατώφλι ενεργοποίησής του (Εικόνα 3-10). Bέβαια σε µικρότερη απόσταση έχουµε 
π.χ. στο 1m, -61.3dBm, ενώ στο µισό µέτρο, -49.3dBm µε µοναδιαία όπως είπαµε 
κέρδη κεραιών, στο βαθµό που αµελούµε έτερες απώλειες, όπως θεωρήσαµε αρχικά 
στην προσέγγισή µας. 
 
Εικόνα  3-10. RFIDs Reader-Tag-Reader communication power link budget [105] 
 
Πάντως, το σήµα που υπολογίσαµε ότι λαµβάνει ο reader (δέκτης τώρα που απαντά 
το tag) θα πρέπει να ξεπερνά τουλάχιστον το επίπεδο ηλεκτρονικού θορύβου ώστε να 
µπορεί να ανιχνευθεί-αποκωδικοποιηθεί σωστά. Αν και υπάρχουν πολλά είδη 
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θορύβου που επηρεάζουν γενικά τις τηλεπικοινωνίες (θερµικός (Johnson) θόρυβος, 
κρουστικός, ενδοδιαµόρφωσης, διαφωνίας, Flicker (1/f)) εντούτοις θα σταθούµε στον 
πιο βασικό, το θερµικό δηλαδή θόρυβο (≈ -110dbm, Eικόνα 3-10), που ενυπάρχει σε 
κάθε ηλεκτρονικό κύκλωµα λόγω τυχαίας θερµικής διέγερσης των ηλεκτρονίων και 
είναι ανάλογος της θερµοκρασίας και του εύρους ζώνης συχνοτήτων. Η ισχύς 
θερµικού θορύβου δίνεται απο τη γνωστή σχέση [32, 33], 
4N kTB=  (3-16) 
Όπου k η σταθερά του Boltzmann (k = 1.38x10-23 J/oK) και Τ η απόλυτη θερµοκρασία 
(Τ = 273+θ (οC)). Σε dBW µετατρέπεται εύκολα από τη σχέση: 
222.6 10log 10logN T B= − + +    (3-17) 
Επίσης η τετραγωνική ρίζα της µέσης τετραγωνικής τιµής των διακυµάνσεων του 
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Το µέγεθος όµως που κύρια χρησιµοποιούµε για την εκτίµηση του θορύβου που ένα 
τετράπολο εισάγει, είναι η εικόνα θορύβου F (Noise Figure) που ορίζεται από το λόγο 
σήµατος προς το θόρυβο στην είσοδο του τετραπόλου προς το λόγο σήµατος προς 
θόρυβο στην έξοδο αυτού, δηλαδή, 
( )





≥≜      (3-19) 
Όπου (SNR) = S/N = Signal to Noise Ratio, o λόγος δηλαδή σήµατος προς το θόρυβο. 
Τυπικές τιµές του F είναι λίγο µεγαλύτερες του 0.5dB για συσκευές χαµηλοτάτου 
θορύβου (υπό ψύξη συνήθως, radioastronomy) και γύρω στα 4dB (satellite 
communications - TWT) έως 8dB για συνήθη Radars. 
Προφανώς η εξίσωση (3-15)  µπορεί να γραφεί και σε dB για πιο εύκολο υπολογισµό 
των απαιτήσεων σε ισχύ: 
2 1 2( ) 2 2 20log( ) 40log( ) 40log4TP dB P G G rλρ π= + + + ∆ + −      (3-20) 
Έχει δε βρεθεί, µε βάση πολλά πειράµατα µετρήσεων συµπεριφοράς κεραιών κοντά 
σε διάφορα υλικά,  ότι ακόµη και 20dB µείωση µπορεί να επιφέρει στην 
λαµβανόµενη ισχύ P2 από τον reader, η παρουσία µεταλλικών αντικειµένων ή υγρών 
κοντά σε αυτόν (ακόµη και το ανθρώπινο σώµα (70% περιεκτικότητα σε νερό) 
προκαλεί µεγάλη απόσβεση) ή µέσα στη ζώνη λήψης (διάγραµµα ακτινοβολίας) της 
Institutional Repository - Library & Information Centre - University of Thessaly




κεραίας του. Εκτιµήθηκε δε ότι την καλύτερη συµπεριφορά επιδεικνύουν οι 
ισοσταθµισµένες (balanced) κεραίες, όπου τα δύο µισά της κεραίας τροφοδοτούνται 
από ακριβώς αντίθετα ρεύµατα. Όµως είναι πολύ µεγαλύτερες από τις µη 
ισοσταθµισµένες (single-ended) και απαιτούν προφανώς τη χρήση ενός balun 
(balanced unbalanced transformer), µε µεγάλη όµως έτσι αναισθησία στην ύπαρξη 
αντικειµένων στο κοντινό τους πεδίο. Πάντως αυτός είναι ο λόγος που τα εµπορικής 
χρήσης RFID διάφορων εταιριών έχουν στην πράξη και συχνά πολύ µικρότερη 
εµβέλεια από την αναγραφόµενη στα γενικά χαρακτηριστικά λειτουργίας τους [19]. 
Με βάση επίσης, όσα υπολογίσαµε, µπορούµε να βρούµε το ακριβές ποσό ισχύος που 
φτάνει τελικά προς ανόρθωση εντός του tag ώστε να µετατραπεί σε ισχύ συνεχούς 









− = ==      (3-21) 

















    (3-22) 


















    (3-23) 
Όπου Ζc1,2 είναι οι δύο εµπεδήσεις του ολοκληρωµένου κυκλώµατος στο tag κατά τη 
διαµόρφωση εµπεδήσεων που απαιτείται για την τεχνική «backscattering reflection». 
Είναι φανερό, ότι από τη µία επιθυµούµε µικρό ποσοστό ανάκλασης της ισχύος προς 
τα πίσω στον reader ώστε αρκετό ποσό ισχύος να αποµένει προς ανόρθωση, ικανό (η 
τάση που λαµβάνεται τελικά να ξεπερνά το κατώφλι τάσης Vth που είναι εγγενές σε 
κάθε MOS transistor) να ανοίγει τα MOS diodes του ανορθωτή που ακολουθεί, αλλά 
από την άλλη απαιτείται κάποιο ποσοστό ισχύος να επιστρέφει από ανάκλαση στο tag 
πίσω στον reader ικανό να επιτρέπει την επικοινωνία τους όπως είδαµε. 
Με βάση τη σχέση (3-21) και για την περίπτωση των παραδοχών µας (2.45GHz, 
EIRP = 825mW) υπολογίζουµε εύκολα το πλάτος της λαµβανόµενης RF τάσης στο 
tag, που για τα 10m είναι στα 9mV (µη πρακτικής σηµασίας ως ελάχιστο σε σχέση µε 
το Vth των τρανζίστορ MOS) ενώ για τα 2m ισούται µε: 
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P 100P 100 19.57 10 44.2
2 100
RF RF
tag R RF peak R
a
V VP V x x mV
R
−= = = => = = =     (3-24) 
Που έχει κάποια πρακτική σηµασία, ειδικά αν θεωρήσουµε ότι στην είσοδο υπάρχει 
(όπως θα δούµε παρακάτω) ένα απολύτως απαραίτητο κύκλωµα υπέρτασης λόγω 
συντονισµού (Resonator as Voltage Booster, Εικ. 3-8) που αυξάνει το επίπεδο της 
λαµβανόµενης τάσης, ώστε να εισαχθεί κατόπιν στα ΜΟS-diodes χαµηλού ή 
µηδενικού κατωφλίου τάσης Vth ανοίγοντάς τα, ώστε η ανόρθωση να καθίσταται 
εφικτή. 
 Bέβαια όπως είναι προφανές µε τη χρήση MOSFETs χαµηλού (LVT) ή και 
µηδενικού (ZVT NMOS) threshold, θα έχουµε αύξηση των ρευµάτων διαρροής 
(leakage currents) στα αγώγιµα εκείνα τµήµατα των ανορθωτών που θα έπρεπε να 
είναι εντελώς κλειστά και όχι να παρουσιάζουν µια ROFF αντί άπειρη, πεπερασµένη. 
Όπως όµως είδαµε µε τις µετρήσεις µας ειδικά στις πολύ µικρές τιµές της τάσης 
εισόδου VRF είναι µεγαλύτερο το κέρδος στην απόδοση από τη χρήση τέτοιων 
MOSFETs µικρού κατωφλίου τάσης σε σχέση µε τη χρήση απλών RF-MOSFETs 
κανονικής τιµής Vth. Αυτό συµβαίνει για τιµές τάσης VRF < 150mV για ανορθωτές 1-
σταδίου και για VRF < 250mV για ανορθωτές πολλών σταδίων (βαθµίδων) και για 
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4. Προσαρµογή Εµπεδήσεων (Ιmpedance Matching) –   
Υπέρταση Συντονισµού (Resonance Boosting) 
 
4.1 Προσαρµογή σύνθετης αντίστασης, ισχύος, θορύβου 
 
Η προσαρµογή σύνθετης αντίστασης είναι ένας όρος που χρησιµοποιείται συχνά στο 
αντικείµενο των γραµµών µετάδοσης. Στην περίπτωσή µας των RFIDs όπου ως Ζα 
ορίσαµε την εµπέδηση της κεραίας και ως Ζc  την εµπεδηση του υπόλοιπου tag chip, 
όπου ισχύει η σχέση (3-10) για τον συντελεστή ανάκλασης που είδαµε, προφανώς για 
ρ = 0, δηλαδή για Ζα = Ζc, δεν έχουµε ανάκλαση κύµατος (άρα ούτε στάσιµα κύµατα 
λόγω ορθού τερµατισµού) και το 100% της ισχύος οδεύει προς το ολοκληρωµένο 
κύκλωµα (Εικ.3-8). 
Όσον αφορά την προσαρµογή ισχύος, αυτή επιτυγχάνεται όταν η σύνθετη αντίσταση 
ΖS µιας πηγής τάσης πλάτους (peak) VS που οδηγεί ένα φορτίο ZL ταυτιστεί µε τη 
συζυγή εµπέδηση αυτού, δηλαδή όταν  ΖS = ZL* (Θ. Thevenin) που σηµαίνει, RL = RS 
και jXL = -jXS εξού και το όνοµα «συζυγής προσαρµογή». H µέγιστη δε ισχύς 
(απόδοση 50%) που θα καταναλώνεται στο φόρτο θα είναι σύµφωνα µε το «θεώρηµα 
µεταφοράς µέγιστης ισχύος» της ηλεκτροτεχνίας [34]: 
2 2
_ _
max 8 Re( ) 4






     (4-1) 
Eίναι έκδηλη η σχετική συνάφεια µεταξύ των δύο αυτών διαδικασιών προσαρµογής. 
Βέβαια παρόλο που και στις δυο περιπτώσεις στοχεύουµε σε µηδενική τιµή του ρ, 
στη µεν πρώτη µε τον τρόπο αυτό κάνουµε το λόγο στασίµων κυµάτων ίσο µε 1 (βλ. 
σχέση 3-10) ενώ στη δεύτερη καθιστούµε µέγιστη τη µεταφορά ισχύος, αφού για       
ρ = 0 έχουµε ότι η παρεχόµενη στο φορτίο ισχύς θα είναι η ολικά προσπίπτουσα 
(πράγµατι, Pt = Pin-Pr = Pin(1-|ρmax|2) = Pin). Παρόλα αυτά υπάρχουν περιπτώσεις όπου 
απαιτείται µέγιστη µεταφορά ισχύος και δεν ενοχλεί η ύπαρξη ανακλάσεων 
(Ραδιοφωνία) ενώ σε άλλες προτιµάται η εξάλειψη των ανακλάσεων σε βάρος της 
µέγιστης µεταφοράς ισχύος (TV για αποφυγή ειδώλων και σε επικοινωνίες Data για 
εξάλειψη της ISI). Eίναι αδύνατη η ταυτόχρονη επίτευξη και των δυο στόχων µέσω 
ενός και µόνο κυκλώµατος προσαρµογής δύο µιγαδικών εµπεδήσεων, οπότε κάθε 
φορά ή ικανοποιούµε πλήρως τον έναν ή και τους δύο µε ανοχές, σε ενδιάµεσες 
καταστάσεις. Μπορούµε όµως χρησιµοποιώντας δύο κυκλωµατα προσαρµογής, ένα 
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για µέγιστη µεταφορά ισχύος και ένα για ελαχιστοποίηση ανακλάσεων είτε µε χρήση 
διακριτών (εντοπισµένων) στοιχείων (L, C για αποφυγή απωλειών, έως συχνότητες 
VHF) είτε µε τµήµατα ολοκληρωµένων ταινιογραµµών (κατανεµηµένων στοιχείων 
για υψηλές f) µεταφοράς.  Βέβαια η προσαρµογή θορύβου είναι κάτι εντελώς 
διαφορετικό, αφού σχετίζεται µε την επίτευξη της βέλτιστης εικόνας θορύβου NF 
(εξισ. 3-19) και άρα του βέλτιστου λόγου σήµατος προς το θόρυβο (SNR). 
O στόχος πάντως στην περίπτωση των RFIDs είναι η προσαρµογή της κεραίας στο 
oλοκληρωµένο κύκλωµα του tag, όπου όµως η εµπέδηση του (tag-chip) είναι σχεδόν 
ανεπηρέαστη από τον σχεδιαστή του, αλλά εξαρτάται κύρια από την τεχνολογία, τον  
τύπο των κυκλωµάτων που χρησιµοποιούνται αλλά και από τη συχνότητα και ισχύ 
του εισερχόµενου σήµατος. Αρκετή επίσης επίδραση έχει βέβαια ο σχεδιαστής στο 
package, αφού οι παρασιτικές επιδράσεις κύρια εξαρτώνται από τι τύπος θα επιλεχθεί 
(Flip Chip, SOC, MCM, Wire Bonding). Εκεί που έχει µεγάλη επίδραση όµως είναι ο 
σχεδιασµός της κεραίας, αφού η εµπέδησή της εξαρτάται από το σχήµα της και από 
τα υλικά που θα χρησιµοποιηθούν δίνοντας αρκετή ευελιξία σχεδιασµού. 
Στην περίπτωση των RFID της τεχνολογίας CMOS, οι transpoders επιδεικνύουν µια 
σύνθετη αντίσταση µε µικρή ωµική τιµή (2/20Ω) και µεγάλη χωρητική (-100/-300Ω).  
Τυπική τιµή ενός ολοκληρωµένου tag είναι µια σε σειρά αντίσταση εισόδου Ζc = 
Ζin_tag = (10-j200) Ω [29].  Έτσι η προσαρµογή γίνεται µε χρήση επαγωγικών 
στοιχείων σε σειρά, σε συνδυασµό µε χωρητικά στοιχεία εν παραλλήλω όπως θα 
δούµε παρακάτω. Βέβαια στην παρούσα έρευνα δε σχεδιάστηκε κάποια κεραία αλλά 
θεωρήσαµε το κλασικό ισοδύναµο µιας κεραίας µε αντίσταση µόνο ωµική Rs=50Ω 
(τιµή που καθορίστηκε ως “χρυσή τοµή” από τους Lloyd Espenscied & Herman Affel 
το 1929 στα Bell Labs). Έτσι η απαραίτητη ως άνω προσαρµογή (single matching 
problem) ακολούθησε στο επόµενο στάδιο µαζί και µε το κύκλωµα της υπέρτασης 
λόγω συντονισµού, δηλαδή το κύκλωµα είχε δυϊκή υπόσταση αφού έπαιζε το ρόλο 
τόσο της προσαρµογής (L-match) όσο και του κυκλώµατος συντονισµού µε σκοπό 
την αύξηση της παρεχόµενης τάσης, λόγω του φαινοµένου της υπέρτασης (Resonance 
Overvoltage Boosting), στο επόµενο στάδιο του ανορθωτή καθιστώντας εφικτό το 
«άνοιγµα» των MOS διόδων εφόσον η παρεχόµενη τάση υπερκεράζει το εγγενές 
κατώφλι (threshold) τάσης που αυτές έχουν (Vth).  
Στην περίπτωση βέβαια σχεδίασης, εξ’αρχής µιας κεραίας ειδικά για τη συχνότητα 
και τη χρήση που επιθυµούµε, τότε είναι προφανές ότι θα έπρεπε µε βάση την 
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προηγούµενη τιµή εµπέδησης του tag, αυτή να έχει µια συζυγή σύνθετη αντίσταση 
ήτοι, Ζα = 10+j200Ω = Ζc* (double matching problem). Όµως αν και η µικρή αυτή 
ωµική αντίσταση είναι εύκολα επιτεύξιµη από µικρές ηλεκτρικά (r < (λ/2π)) κεραίες 
διπόλου (λ/4 ή λ/8), εντούτοις τέτοιες κεραίες είναι κανονικά χωρητικές οπότε αυτό 
δε βοηθά τη συζυγή προσαρµογή που επιζητήσαµε. Όµως, µε τη βοήθεια των 
τεχνικών τροφοδότησης των κεραιών µε µικροταινίες (micro-strip feed) όπου 
πραγµατοποιείται µετασχηµατισµός εµπεδήσεων αλλά και εισαγωγή κατάλληλων 
τιµών αυτεπαγωγών (L) επιτυγχάνεται η ορθή συζυγής προσαρµογή τελικά [35, 36]. 
 
4.2 Θεωρία (Όριο) Bode-Fano 
 
 
Όταν κάποιος µιλά για προσαρµογή εµπεδήσεων σε συγκεκριµένο εύρος ζώνης 
συχνοτήτων, εννοεί ότι ο συντελεστής ανάκλασης έχει µειωµένη τιµή στο εύρος ∆ω 
αυτό. Έτσι ορίζεται και ο συντελεστής ποιότητας Q του δικτυώµατος προσαρµογής, 
από τη σχέση Q = ωο/∆ω, όπου ωο είναι η κεντρική συχνότητα της ζώνης ∆ω. 
∆εν πρέπει βέβαια να συγχέεται ο συντελεστής ποιότητας του κυκλώµατος 
προσαρµογής, µε τους συντελεστές ποιότητας των στοιχείων από τα οποία 
αποτελείται ή από τα Q της κεραίας και του φορτίου. Προφανώς, τέλεια προσαρµογή 
(ρ = 0) µπορεί να επιτευχθεί σε µια µικρή (ιδανικά µηδενική) ζώνη συχνοτήτων 
(narrowband matching) οπότε τότε έχουµε µεγιστοποίηση του Q. To άνω όµως όριο 
του µέγιστου εφικτού εύρους ζώνης (ή µικρού Q) προσαρµογής εµπεδήσεων 
(broadband matching), έχει τεθεί από τους Βode-Fano [37]. O Fano (1950) αφού 
στηρίχθηκε στην εργασία του Bode (1945) και στο θεώρηµα (1939) του Darlington 
(του µετασχηµατισµού κάθε εµπέδησης σε ένα καθαρά άεργο δίθυρο άνευ απώλειας, 
τερµατισµένο σε µια ωµική αντίσταση 1Ω) πέτυχε να ανάγει το πρόβληµα 
προσαρµογής εµπεδήσεων σε πρόβληµα κλασικής σχεδίασης φίλτρων (Chebyshev, 
Butterworth, Bessel, Ελειπτικού) ή εξισωτών (equalizers). 
H βασική ανάλυση του Fano έγινε για ωµική εµπέδηση πηγής (Εικ. 4-1) απ’όπου και 
το όνοµα single matching problem το οποίο κι ανέλυσε (στην περίπτωση σύνθετων 
αντιστάσεων πηγής και φόρτου το πρόβληµα δυσκολεύει αρκετά [38]).  
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Βέβαια οι κεραίες δεν έχουν πάντοτε ωµική µόνο συµπεριφορά (σχεδόν ποτέ) όµως 
όπως είδαµε αυτό είναι θέµα σχεδίασης και κανονίζεται, οπότε η θεωρία που 
αναφέρουµε τότε ισχύει κανονικά.  
Στην Εικόνα 4-1 το φορτίο (R//C) έχει συντελεστή ποιότητας QL = R/Xc = ωRC λόγω 
παράλληλης σύνδεσης (βέβαια αν ήταν άλλος συνδυασµός π.χ. RL σε σειρά τότε, QL 
= XL/R = Lω/R, Εικόνα 4-2). Όµως ειδικά ο συνδυασµός τέτοιου φορτίου ταιριάζει 
“γάντι” στην περίπτωση των ολοκληρωµένων κυκλωµάτων που ακολουθούν στο tag 









Εικόνα  4-1. Το κύκλωµα για τη θεώρηση του ορίου Bode-Fano (ωµική αντίσταση πηγής RS και 
σύνθετη αντίσταση φορτίου (R//C) µε συντελεστή ποιότητας QL) 
 
Έδειξαν λοιπόν ότι:  
                
    0     0
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d d
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οπωπω ρ ω ω
ρ ω
∞ ∞
≤ ⇒ ≥∫ ∫    (4-2) 
Που ισχύει σε ένα στενό εύρος ζώνης συχνοτήτων, όπου ο QL είναι σχεδόν σταθερός, 
όπου µε ρ(ω) συµβολίζεται ο συντελεστής ανάκλασης που ορίστηκε στην (3-10) και 
µε ωο η κεντρική συχνότητα της ζώνης συχνοτήτων. 
 
Εικόνα  4-2. Συντελεστής ποιότητας Q, RLC δικτυωµάτων σε σύνδεση σε σειρά και παράλληλη. 
 
Από την (4-2) φαίνεται ότι αν θέλουµε ρ = 0 δηλαδή τέλεια προσαρµογή ή µηδενική 
ανάκλαση τότε αυτό θα επιτυγχάνετο µόνο αν ∆ω = 0 αφού το ολοκλήρωµα είναι 
πεπερασµένο, ενώ ln(0) → - ∞. Επίσης όσο µεγαλύτερη η τιµή του QL του φορτίου 
τόσο πιο δύσκολο είναι να γίνει η προσαρµογή σε ευρεία ζώνη συχνοτήτων. 
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Θεωρώντας ιδανική προσαρµογή (προσέγγιση ζωνοπερατού φίλτρου “brick wall”) 
δηλαδή ότι ρ = 1 εκτός της ζώνης ∆ω και ότι εντός αυτής έχουµε ρmax  δηλαδή το 
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  (4-3) 
Που δείχνει και τη συµπεριφορά ζωνοπερατού φίλτρου που αναφέρθηκε. Οπότε αν 
ορίσουµε µε Qn το συντελεστή ποιότητας του κυκλώµατος προσαρµογής εµπεδήσεων, 










   (4-4) 
Οπότε µε βάση τα δεδοµένα σχεδίασης και ανοχών µπορούµε να έχουµε το βέλτιστο 
συντελεστή ποιότητας Qn για ορισµένο εύρος ζώνης συχνοτήτων ∆ω και συντελεστή 
ανάκλασης ρmax. H σχεδίαση κατόπιν, είναι ενός φίλτρου ζώνης διέλευσης συνήθως 
υλοποιηµένου από συνδυασµό χαµηλοπερατών και υψιπερατών φίλτρων ή από 
κυκλώµατα συντονισµού οιασδήποτε τάξης (βαθµού ≥ 2). Εµείς για λόγους 
απλότητας σχεδίασης αλλά και επειδή η αύξηση της τάξης ελάχιστα προσφέρει στην 
αύξηση του εύρους ζώνης B = ∆ω, χρησιµοποιήσαµε κύκλωµα προσαρµογής 1ης 
τάξης (1st order matching network). 










   (4-5) 
Που ισχύει για ιδανικό βέβαια κύκλωµα προσαρµογής που αναφέραµε. 
Επιστρέφοντας δε ξανά στο θέµα της εµβέλειας µε βάση τη σχέση του Friis (3-6), και 
υποθέτοντας µέγιστη ιδανικά µεταφορά (άνευ απώλειας ιδανική προσαρµογή) του 
100% της προσπίπτουσας στο tag ισχύος, στο εσωτερικό ολοκληρωµένο κύκλωµα 
προς ανόρθωση, δηλαδή µε βάση τις (3-21, 3-23) και την εικόνα (4-1): 
Institutional Repository - Library & Information Centre - University of Thessaly









  (4-6) 
Οπότε, επειδή και QL = R/Xc = ωοRC για την παράλληλη σύνδεση R//C στην εικόνα 
(4-1) (µε µετασχηµατισµό εµπεδήσεων εύκολα µετατρέπουµε σε σειρά τη σύνδεση, 
οπότε τότε, Rser = R/QL2 µα το QLser = QL = Xser/Rser οπότε Rser = QL/(Cωο)) θα ισχύει 
ότι R = QL/(Cωο) και η (3-6) αφού και το µήκος κύµατος λ = 2πc/ωο, δίνει: 
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    (4-7) 
Όπου φαίνεται και η γενική εξάρτηση της εµβέλειας από τον εκθέτη διάδοσης n, ο 
οποίος έχει την τιµή 2 µόνο στη διάδοση απόλυτα ελεύθερου χώρου ενώ λαµβάνει 
µεγαλύτερες τιµές (η εµβέλεια τότε µικραίνει) από 3 ως 5 για µετάδοση µε πολλαπλές 
διοδεύσεις λόγω ανακλάσεων από τα αντικείµενα του περιβάλλοντος χώρου 
(multipath  propagation). 
Όσον αφορά τη δυνατότητα µεγιστοποίησης της παρεχόµενης λοιπόν τάσης στον 
ανορθωτή, εµφανές είναι εκ της (4-7) ότι θα πρέπει κανείς να ελαχιστοποιήσει στον 
ανορθωτή την χωρητικότητά του C και να αυξήσει το συντελεστή ποιότητάς του QL. 
Για τα κέρδη κεραιών ήδη αναλύσαµε  στην Παρ.3-4 τι συµβαίνει πρακτικά. Όµως η 
αύξηση του QL καθιστά όπως είδαµε πολύ δύσκολη την προσαρµογή της κεραίας 
στον ανορθωτή που ακολουθεί στο tag, σε ορισµένο εύρος ζώνης συχνοτήτων 
(σύµφωνα µε το όριο Bode-Fano όπως στην (4-5)).  
Aν αντικαταστήσουµε τώρα την (4-5) στην (4-7) και λάβουµε υπόψιν τις πιθανές 
ανακλάσεις του προσπίπτοντος σήµατος µε βάση το συντελεστή ανάκλασης ισχύος 
|ρ|2, (απαραίτητες όπως είδαµε για τη λήψη ικανού σήµατος από τον reader) έχουµε: 
2 2
max max1 2 1 2
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  (4-8) 
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Όπου ενδιαφέρον έχει η σχεδίαση της συνάρτησης (έστω) g(|ρmax|) εντός του 
τετραγώνου στην (4-8), για 0< |ρmax| ≤1, που εικονίζεται στην Εικ. 4-3 για τιµές 
g(|ρmax|) <2 που είναι εµφανής η σχεδόν γραµµική αύξησή της συναρτήσει της 
µεταβολής του συντελεστή ανάκλασης |ρmax| (γνησίως αύξουσα ως συνάρτηση). 
Βέβαια, αναµενόµενη ήταν η συµπεριφορά αυτή, αφού όσο η προσαρµογή 
εµπεδήσεων χαλά, τόσο αυξάνει η µέγιστη παρεχόµενη τάση στον ανορθωτή. ∆ηλαδή, 
αν o QL του ανορθωτή (R//C ισοδύναµο στην έξοδο του δικυώµατος προσαρµογής 
της Εικ.4-1) είναι αρκετά µεγάλος τότε είναι εφικτή η αύξηση του εύρους ζώνης Β 
και η αύξηση της παρεχόµενης τάσης σε αυτόν µα µε µεγαλύτερη τιµή του 
συντελεστή ανάκλασης |ρmax|. 
 
Εικόνα  4-3. Γραφική παράσταση της συνάρτησης g(|ρmax|) για 0<|ρmax| ≤1. 
 
Στην ιδανική περίπτωση, αµελώντας  παρασιτικές απώλειες (που κυριαρχούν στην 
τιµή του QL και που αυξάνονται όσο η ωο µεγαλώνει ) και θεωρώντας απόδοση 100% 









  (4-9) 
Πρακτικά βέβαια η τιµή του συντελεστή ανάκλασης είναι: 0.5<|ρmax|<1 όποτε και όσο 
αυτός µειώνεται τόσο µειώνεται (µη γραµµικά) και η τάση Vmax στην (4-9). Επίσης η 
αντιστρόφως ανάλογη σχέση του Β µε την τάση Vmax που εισέρχεται στον ανορθωτή, 
καθιστά δύσκολη την σχεδίαση προσαρµογής εµπεδήσεων σε µεγάλο Β (Broadband 
Matching). 
Ξαναγράφοντας την (4-6) σαν 
_
. tag inV R P=  εύκολα συµπεραίνουµε ότι όσο η 
ωµική αντίσταση R του ανορθωτή µεγαλώνει, θα αυξάνεται και η παρεχόµενη τάση 
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σε αυτόν. Ένα κύκλωµα προσαρµογής εµπεδήσεων σε µεγάλο εύρος ζώνης 
συχνοτήτων Β, που δεν προσαρµόζει τέλεια τις εµπεδήσεις, θα ανακλά µεγάλο µέρος 
της ισχύος προς τα πίσω, όµως θα δίνει ικανοποιητική τάση στον ανορθωτή ώστε να 
επιτελέσει την ανόρθωση του (ηµιτονικού) Η/Μ κύµατος [39]. Λόγω της 
λογαριθµικής εξάρτησης από τον |ρmax| στην (4-5) του κριτηρίου Bode-Fano, 
συµπεραίνουµε ότι είναι τελικά προτιµότερο να έχουµε κακή προσαρµογή, δηλαδή 
µεγάλη R (άρα QL) από το να έχουµε τέλεια προσαρµογή σε µεγάλο Β µε µικρές τιµές 
R (άρα QL) και Vin_rectifier. Aυτό µέχρι ένα όριο βέβαια, που δίνεται από την (4-9), 
αφού όσο οι ανακλάσεις µεγαλώνουν κατά πολύ, ελάχιστη πια ισχύς αποµένει ώστε 
να δοθεί ως απαραίτητη τάση στον ανορθωτή, πράγµα που θα δούµε και στο 
πειραµατικό τµήµα της έρευνας. 
Όλα τα παραπάνω, ισχύουν όταν η κεραία έχει µόνο ωµική αντίσταση (ακτινοβολίας) 
και όχι µιγαδική σύνθετη αντίσταση. Τότε θα ήταν αναγκαία η προσαρµογή των 
µιγαδικών πια εµπεδήσεων που είναι ένα πρόβληµα πολύ δύσκολο (double matching 
problem). Όµως µπορεί κανείς να µείνει στο θέµα όπως το αντιµετωπίσαµε εάν 
θεωρήσει το φανταστικό µέρος της µιγαδικής εµπέδησης της κεραίας, ως τµήµα του 
δικτυώµατος προσαρµογής που ήδη αναλύθηκε (single matching). 
 
4.3 Μέθοδοι Προσαρµογής Εµπεδήσεων – L-Match 
 
 
Όπως είδαµε τα ολοκληρωµένα  RFID έχουν εµπέδηση κύρια χωρητική, πράγµα 
αναµενόµενο λόγω των πολλών πυκνωτών που κύρια χρησιµοποιούνται στις 
εσωτερικές τους διεργασίες. Έτσι το απαραίτητο κύκλωµα προσαρµογής εµπεδήσεων, 
έχει σκοπό να µετασχηµατίσει την κεραία ώστε να έχει την κατάλληλη αυτ-
επαγωγική συµπεριφορά για να γίνει εφικτή η συζυγής προσαρµογή µεταξύ αυτής και 
του RFID tag chip (π.χ. αν το chip RFID  έχει εµπέδηση Ζc = 7-j12 τότε η κεραία 
πρέπει να έχει εµπέδηση Ζa = 7+j12). 
Γενικά στο φάσµα των χαµηλών ραδιοσυχνοτήτων είναι προτιµότερη η χρήση 
διακριτών (εντοπισµένων) στοιχείων φανταστικής αντίστασης (πυκνωτές και πηνία) 
ενώ στις πολύ υψηλές συχνότητες που είναι δύσκολη η κατασκευή στοιχείων µε 
καθαρά χωρητική ή επαγωγική συµπεριφορά, χρησιµοποιούµε γραµµές µεταφοράς ή 
µικροταινίες-ταινιογραµµές (microstrips-striplines), δηλαδή κατανεµηµένα στοιχεία. 
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Μια γραµµή που στο τέλος της είναι βραχυκυκλωµένη ή ανοιχτοκυκλωµένη και 
κατάλληλου µήκους, συµπεριφέρεται ως πηνίο ή πυκνωτής κατάλληλης τιµής [35]. 
Πράγµατι, από τη σχέση των Ραδιοηλεκτρολόγων, έχουµε ότι για µια γραµµή 
µεταφοράς άνευ απωλειών, µήκους d και χαρακτηριστικής αντίστασης Ζο που 

















   (4-10) 
Οπότε για βραχυκυκλωµένη γραµµή, µε ΖL = 0, η (4-10) δίνει, Zin = Zsc = jZo.tan(kd), 
όπου k = 2π/λ ο κυµατάριθµος, δηλαδή συµπεριφορά επαγωγική. Επίσης για ανοιχτή 
γραµµή, όπου ΖL = ∞, τότε η (4-10) δίνει, Zin = Zοc = -jZo.tan(kd) άρα χωρητική 
συµπεριφορά. Αυτό εξηγεί και το γιατί κάθε κεραία µπορεί να θεωρηθεί ως 
συντονιζόµενο κύκλωµα LC. 
Γενικά δυο οποιεσδήποτε σύνθετες (µιγαδικές) αντιστάσεις µπορούν να 
προσαρµοστούν κάνοντας χρήση ενός απλού κυκλώµατος τύπου L µε δύο στοιχεία (L, 
C). Ένα τρίτο στοιχείο χρησιµοποιείται, όταν απαιτείται η εισαγωγή συγκεκριµένης 
διαφοράς φάσης για τη διατήρηση της σωστής φασικής σχέσης µεταξύ I και V, οπότε 
έχουµε κυκλώµατα Τ, Π, Γ, Ω. Τα απλά αυτά κυκλώµατα (φίλτρα ουσιαστικά ή και 
συντονιζόµενα κυκλώµατα) σχεδιάζονται για µια µόνο συχνότητα αν και µπορούµε 
να επεκτείνουµε και σε άλλες συχνότητες τη χρήση τους αντικαθιστώντας κάποια εκ 
των στοιχείων τους. Όσο δε αφορά τις χαµηλές συχνότητες, επίσης χρησιµοποιούνται 
και κυκλώµατα επαγωγικής σύζευξης (µετασχηµατιστές). Στις υψηλές 
µικροκυµατικές (και άνω) συχνότητες χρησιµοποιούνται µετασχηµατιστές γραµµής, 
µετασχηµατιστές λ/4 (για µικρό εύρος ζώνης, αφού λ = c/f), προσαρµοστές 
βραχυκυκλωµένου στελέχους (stub) ή πολλών στελεχών (2 stubs) ή και balun 
γραµµών µεταφοράς. 
Στην παρούσα ερευνητική διαδικασία η συχνότητα στην οποία εστιάσαµε είναι           
f = 2.45 GHz, δηλαδή στα κάτω όρια της µικροκυµατικής περιοχής, όπου η σχεδίαση 
των κυκλωµάτων προσαρµογής ναι µεν αφορά ολοκληρωµένα κυκλώµατα  (on chip) 
αλλά συνάγεται από τη σχεδίαση προσαρµογής διακριτών στοιχείων που είδαµε. Σε 
κάθε περίπτωση τη σχεδίαση διευκολύνει πολύ η χρήση του γνωστού χάρτη Smith 
(1930) που αποτελεί απεικόνιση στο επίπεδο ρ των γεωµετρικών τόπων σταθερής 
ωµικής αντίστασης και σταθερής εµπέδησης. Χρησιµοποιήθηκε απλό κύκλωµα 
Institutional Repository - Library & Information Centre - University of Thessaly




προσαρµογής τύπου L σχεδιασµένο στην κεντρική συχνότητα fo = 2.45 GHz της 
ζώνης ISM-RFID και άρα υπολογισµένο και για µια µικρή µόνο περιοχή εύρους 
ζώνης ∆f γύρω απ’ αυτήν την τιµή (fo ± ∆f/2). Τα κυκλώµατα προσαρµογής L είναι 
πάµπολλα, όσοι κι οι εφικτοί συνδυασµοί των στοιχείων του, όπως απεικονίζεται και 
στην εικόνα 4-4. 
Aν και οι τύποι που διέπουν τα κυκλώµατα αυτά είναι γνωστοί απο τη θεωρία 
κυκλωµάτων, εντούτοις θα δώσουµε (εύκολα αποδεικνύονται µε απλή θεωρία 
κυκλωµάτων) του πιο βασικούς εξ’αυτών για την περίπτωση ωµικών αντιστάσεων R1, 
R2 (στην περίπτωσή µας R1 η αντίσταση της κεραίας και R2 του υπόλοιπου RFID chip 
ως φόρτου). 
 
Εικόνα  4-4. ∆ικτυώµατα Προσαρµογής τύπου L [104] 
 
Έτσι για το 3ο δικτύωµα που χρησιµοποιείται όταν R1 < R2 ώστε στο χάρτη Smith να 
µετακινηθούµε από το τυχαίο σηµείο της αρχικής ανηγµένης εµπέδησης όσο πιο 
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Ενώ στο 5ο δικτύωµα που χρησιµοποιείται αν R1 > R2 (ενώ το 1ο αν R1 < R2 µε απλή 
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Είναι φανερό ότι όλα τα κυκλώµατα ισχύουν και µε την αντίστροφη ροή κάτι που 
φαίνεται από τις εξισώσεις (4-11) και (4-13) των δυο (π.χ. 3ου και 7ου) συµµετρικών 
τοπολογικά κυκλωµάτων απλής εναλλαγής πηνίου και πυκνωτή (Εικ. 4-4). 
Πρέπει δε εδώ να αναφέρουµε ότι η επιλογή ενός εκ των ως άνω δικτυωµάτων της 
Εικ. 4-4 έγινε µε βάση την απαίτηση για ύπαρξη του αναγκαίου συντονισµού µεταξύ 
της επαγωγικής πια κεραίας και της χωρητικότητας του ανορθωτή που ακολουθεί, 
στη συγκεκριµένη βέβαια συχνότητα. Έτσι περνάµε σε 4 πιθανά κυκλώµατα αφού η 
επίτευξη συντονισµού απαιτεί κυµαινόµενο κύκλωµα LC (1ο, 3ο, 5ο ή 7ο). Αν και 
απλό κι εύκολο στη σχεδίαση, ένα τέτοιο L-match κύκλωµα έχει συντελεστή 
ποιότητας που εξαρτάται από το λόγο των ωµικών αντιστάσεων που θα 
προσαρµοστούν (µικρή ευελιξία επιλογής του Q, Εξίσωση 4-16) αλλά και εύρος 
ζώνης όχι εύκολα διαχειρίσιµο. Το επιλεγέν µε βάση τις πιο εύκολα υλοποιήσιµες 
τιµές πηνίου και πυκνωτή (για τα 2.45 GHz ως κεντρική συχνότητα του σχεδιασµού 
του L-match)  κύκλωµα προσαρµογής είναι το 5ο (ανάστροφο του 3ου αφού στην 
περίπτωσή µας είναι Ra > Rc, Εικ. 3-8)  της Εικόνας 4-4 και φαίνεται (ως 3ο) στην 
Εικόνα 4-5, να προσαρµόζει την εµπέδηση της πηγής Zs = Rs+jXs στο φορτίο ZL = 
RL+jXL µε τη χρήση αυτεπαγωγής L και χωρητικότητας C (βαθυπερατό φίλτρο LPF). 
 
Εικόνα  4-5.  To L-match κατά την προσαρµογή των εµπεδήσεων ΖS, ZL 
 
Έτσι για το κύκλωµα προσαρµογής της Εικόνας 4-5 και για το αριστερό τµήµα του 
πηνίου και της εµπέδησης Zs έχουµε ότι λόγω της εν σειρά σύνδεσης θα ισχύει: 
 
(1 )
(1 ) ,  ,  
lef t s L s left s s left
L
lef t s left left L
s
Z R jX R jQ R R jQ
XZ R jQ Q X L
R
ω
= + = + = +
= − = =      (4-14) 
Ενώ για το δεξί τµήµα της παράλληλης σύνδεσης πυκνωτή και εµπέδησης ΖL έχουµε: 
1
 ,  
B 1 1
L L L
right right C L L
L C C L right c
R R RZ Q R CR
G j j R jQ X ω= = = = Β = =+ + Β +     (4-15) 
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Οπότε αφού µιλούµε για συζυγή προσαρµογή, θά’ναι ίσοι οι δύο συντελεστές 
ποιότητας αριστερού και δεξιού τµήµατος (Qleft = Qright), οπότε οι σχέσεις (4-14,       




R RR jQ QjQ R− = ⇔ = −+     (4-16) 
Το Q αυτό του κυκλώµατος παίρνει τιµές µικρές (2-8) συνήθως και δεν πρέπει να 
συγχέεται µε το Q του κάθε στοιχείου που µπορεί να λάβει τιµές από 10 - 100.  
Έτσι µε βάση την τιµή αυτή του Q του κυκλώµατος µπορεί να υπολογίσει κανείς τη 
συνολική χωρητικότητα κι αυτεπαγωγή του δικτυώµατος , µε βάση τις: 







   (4-17) 
Οπότε οι τιµές των L, C θα δίνονται από τις επόµενες σχέσεις που εύκολα προκύτουν 
αν αφαιρέσουµε από τις ολικές τιµές των (4-17) τις τιµές αυτεπαγωγικής και 
χωρητικής αντίστασης γεννήτριας και φορτίου (ή κεραίας και ανορθωτή στην 
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          (4-18) 
Προσοχή απαιτείται στην περίπτωση υπολογισµού του CL µέσω µετασχηµατισµού 
παραλλήλου σε σειρά στην εξίσωση 4-18. Εντέλει πολύ εύκολα στο τέλος της 
σχεδίασης του L-match µπορεί να επαληθεύσει κανείς τη σωστή τελικά προσαρµογή 
συζυγών εµπεδήσεων, δηλαδή, θα ισχύει ότι (από την Εικόνα 4-5): 
1
  //( )
1( ) //( )
in L S
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Z j L Z Zj C







       (4-19) 
4.4 Kυκλώµατα Συντονισµού (Φαινόµενο Υπέρτασης) 





 και  τότε το µέτρο της σύνθετης αντίστασης του 
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κυκλώµατος είναι ελάχιστο µε ωµική και µόνο συµπεριφορά και το ρεύµα που 
διαρρέει το κύκλωµα είναι συµφασικό µε την τάση αυτού (αφού η αντίδραση X(ω)=0 
ή XL = XC ). Αν Ζ = R+jX, η σύνθετη εµπέδηση του κυκλώµατος συντονισµού τότε το 
ρεύµα που το διαρρέει θα είναι I = V/Z και στο συντονισµό γίνεται µέγιστο και ίσο µε 
Ιmax = V/R.  
Στις συχνότητες πριν (χωρητική συµπεριφορά) και µετά (επαγωγική συµπεριφορά) το 
συντονισµό το ρεύµα είναι µικρότερο της µέγιστης αυτής τιµής σύµφωνα µε τη 
γνωστή καµπύλη συντονισµού. Οι δύο συχνότητες ω1, ω2 εκατέρωθεν του 
συντονισµού και όπου το ρεύµα λαµβάνει το 1 2 (-3dB) της µέγιστης τιµής του, 
ονοµάζονται συχνότητες αποκοπής και ορίζουν το εύρος ζώνης (Β) συχνοτήτων του 
κυκλώµατος. Ισχύει δε ότι 1 2οω ωω=  δηλαδή η συχνότητα συντονισµού ωο  
αποτελεί το γεωµετρικό µέσο όρο των συχνοτήτων αποκοπής. Στις συχνότητες 
αποκοπής, το πραγµατικό µέρος της Ζ είναι ίσο µε το φανταστικό, οπότε και η 
διαφορά φάσης ανάµεσα σε ρεύµα και τάση είναι τότε ±45ο. 
 
                              (α)                                                                   (β) 
Εικόνα  4-6. Κυκλώµατα Συντονισµού: α) σε σειρά και β) εν παραλλήλω 
 
Αυτό όµως που µας ενδιαφέρει όπως εξηγήσαµε, είναι το φαινόµενο υπέρτασης 
(Overvoltage) που πραγµατοποιείται κατά το συντονισµό σειράς κυκλώµατος RLC 
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    (4-20) 
Αν και σε πρώτη ανάγνωση φαίνεται παράξενη αυτή η ανάπτυξη υπέρτασης στο 
πηνίο και στον πυκνωτή, αφού όλη η η τάση της πηγής V πέφτει στην ωµική 
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αντίσταση R κατά το συντονισµό, πρέπει να σκεφτούµε ότι στο χώρο συχνοτήτων οι 
τάσεις και τα ρεύµατα είναι διανύσµατα (φάσορες) και όχι αριθµητικές τιµές οπότε 
µπορεί να έχουν ίδιο µέτρο αλλά έχουν διαφορά φάσης 180ο και αλληλοαναιρούνται. 
Κάτι που φαίνεται κι από τις (4-20) αφού ισχύει 2jj e
π±
± = από τη γνωστή σχέση του 
Euler. Mε βάση δε τις εξισώσεις (4-20) ορίζεται και ο συντελεστής υπέρτασης (ή 
ποιότητας) Q: 
2 1
1 1 OL R fLQ





= = = = = =
− Β
      (4-21) 




=    (4-22) 
Έτσι, είναι εφικτή η ενίσχυση της τάσης που φτάνει στην κεραία του tag κάτι λίαν 
σηµαντικό για τη δυνατότητα (λόγω της ύπαρξης του κατωφλίου τάσης Vth)  να 
άγουν τα MOS-diodes του ανορθωτή που ακολουθεί όπως είδαµε. Bέβαια γενικά, το 
φαινόµενο της υπέρτασης µπορεί να είναι ανεπιθύµητο αφού η αύξηση της τάσης 
µπορεί να καταστρέψει το πηνίο ή (και) τον πυκνωτή. Στην περίπτωση µας είναι 
προφανής η ανυπαρξία αντίστοιχου κινδύνου. Αντιθέτως επιθυµούµε την όσο 
δυνατόν µεγαλύτερη αύξηση της ληφθείσας τάσης V ώστε να παρέχεται ικανή τάση 
(Q.V) στον ανορθωτή. Παρόλα αυτά µια µεγάλη τιµή του Q, καθιστά στενότερη τη 
ζώνη διέλευσης συχνοτήτων Β όπως φαίνεται από την (4-21) και αυξάνεται η 
επιλεκτικότητα (οξύς συντονισµός) του κυκλώµατος. Όµως στην περίπτωση των 
ολοκληρωµένων κυκλωµάτων συντονισµού που ερευνήσαµε οι εφικτά υλοποιήσιµες 
τιµές του Q είναι χαµηλότατες αν και θεµιτή θα ήταν µια πιο µεγάλη τιµή αυτών, 
έστω και µε την απώλεια σε εύρος ζώνης που θα τη συνόδευε. 
Στην περίπτωση παράλληλου συντονισµού (Εικόνα 4-6β), όπου ως βολικότερη 
χρησιµοποιείται η σύνθετη αγωγιµότητα Y = G + jB, πάλι κατά το συντονισµό η 
επιδεκτικότητα Β = 0 (ή BC = BL) και η συχνότητα συντονισµού δίνεται από την ίδια 
σχέση µε πριν. Η επιδεκτικότητα όµως εδώ έχει επαγωγικό χαρακτήρα για ω < ωο και 
χωρητικό  για ω > ωο. Εδώ εµφανίζεται επίσης το φαινόµενο της υπερέντασης όπου 
το ρεύµα κατά το συντονισµό ναι µεν συνολικά γίνεται ελάχιστο (Ι = ΙR= GV) αλλά 
σε πηνίο και πυκνωτή έχουµε αντίστοιχα τις υπερεντάσεις, ΙL = -jQI και ΙC = jQI µε το 
συντελεστή ποιότητας (υπερέντασης πια) να δίδεται από την: 
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= = = =    (4-23) 
Γενικά βέβαια ο συντελεστής ποιότητας ενός κυκλώµατος δίνεται από τη σχέση:   
ΜΕΓΙΣΤΗ  ΑΠΟΘΗΚΕΥΜ ΕΝΗ  ΕΝΕΡΓΕ ΙΑQ = 2π   
ΕΝΕΡΓΕΙΑ  ΠΟΥ  ΚΑΤΑΝΑΛΩΝΕΤΑ Ι ΣΕ  Μ ΙΑ  Τ
ή, 
Μ ΕΓ ΙΣΤΗ  ΑΠΟΘΗΚΕΥΜ ΕΝΗ  ΕΝ ΕΡΓΕ ΙΑQ  =ω
Μ ΕΣΗ  ΙΣΧΥ Σ  ΠΟΥ  ΚΑΤΑΝΑΛΩΝΕΤΑ Ι
 
Και ουσιαστικά αποτελεί ένα δείκτη ποιότητας ενός κυκλώµατος αφού εκφράζεται ως 
αντίστροφο µέτρο του ρυθµού των απωλειών ενέργειας σε αυτό. Αν για παράδειγµα 
οι θερµικές απώλειες σε ένα κύκλωµα είναι  µηδενικές τότε το Q = ∞. ∆ηλαδή, για το 
κύκλωµα συντονισµού σε σειρά, θα είναι (παρόµοια διαδικασία ακολουθούµε κάθε 





















  (4-24) 
Όπως άλλωστε είχαµε δείξει και στην εξίσωση (4-21). 
 
4.5 Μοντέλο Υπολογισµού του Ολικού (Loaded) Qt για το 
συνολικό κύκλωµα «ΚΕΡΑΙΑΣ/ΣΥΝΤΟΝΙΣΤΗ-ΑΝΟΡΘΩΤΗ» 
 
 
Καταρχήν θα αντιµετωπίσουµε το πρόβληµα της επίδρασης στο συντελεστή 
ποιότητας της κεραίας λόγω της κατανάλωσης ισχύος του ανορθωτή που ακολουθεί, 
σε µια πρώτη προσέγγιση. Έτσι για την κεραία ο συντελεστής ποιότητάς της θα είναι, 
Q = 2πfE/P όπου Ε η αποθηκευµένη ενέργεια σε αυτήν και Ρ η κατανάλωση ισχύος 
σε µια περίοδο Τ. Οι απώλειες σχετίζονται τόσο µε το κύκλωµα συντονισµού (L, C) 
µε αντίστοιχη απώλεια Ρο και συντελεστή ποιότητας Qo, όσο και µε τις απώλειες που 
σχετίζονται µε την επίδραση του ανορθωτή που τροφοδοτεί το όλο tag chip. Bέβαια η 
εππίδραση αυτή χαρακτηρίζεται από µη γραµµικότητα (εγγενής ιδιότητα των 
ανορθωτών µε διόδους) και δε µπορεί να εξοµοιωθεί µε µια γραµµική αντίσταση 
απωλειών. Εδώ συµβολίσαµε µε Pchip, Qchip τις αντίστοιχες απώλειες και το 
συντελεστή ποιότητας αντίστοιχα. 
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Η αποθηκευµένη ενέργεια στον πυκνωτή C του κυκλώµατος συντονισµού-υπέρτασης 




chip rms o chip
f CV P PQ
π
= +    (4-25) 








=      (4-26) 








=      (4-27) 
Συνολικά λοιπόν, προσθέτοντας τις (4-26) και (4-27) παίρνουµε, ότι: 
2
 
1 12 chip rms o chip
o chip
fCV P PQ Qπ
 
+ = +  
 
    (4-28) 





Q QQ min Q QQ Q  =  + ≺    (4-29) 
Οι τιµές των δυο συντελεστών ποιότητας της (4-29) µπορούν να υπολογισθούν από 
τις (4-26) και (4-27). Η σχέση (4-29) ουσιαστικά υπολογίζει τον ολικό συντελεστή 
ποιότητας της κεραίας-συντονιζόµενου κυκλώµατος υπό την επίδραση του ανορθωτή 
που ακολουθεί (σαν παράλληλη (//) σύνδεση των Q, µε εύλογη τη µείωση του ολικού 
συντελεστή ποιότητας). Όπως είδαµε (εξίσωση 3-24) η λαµβανόµενη τάση στον 
ανορθωτή βρίσκεται σε πολύ χαµηλά επίπεδα για το υπό ανάλυση σενάριο, οπότε 
πρέπει να ανέλθει σε τέτοιο επίπεδο, ώστε να γίνει εφικτή η ανόρθωση και να 
βελτιωθεί η απόδοση µετατροπής ισχύος από  RF → DC. Η ύπαρξη λοιπόν του 
κυκλώµατος υπέρτασης λόγω συντονισµού (High Q Resonator-Voltage 
Overboosting) είναι απολύτως απαραίτητη ώστε τελικά στην έξοδο του ανορθωτή να 
λαµβάνεται ικανή DC τάση να οδηγεί τις επόµενες διατάξεις, µε την ελάχιστη 
παρεχόµενη RF ισχύ στο tag. 
Ουσιαστικά, το κύκλωµα προσαρµογής-υπέρτασης λόγω συντονισµού (matching-
resonance boosting) έχει διπλό ρόλο, αφού ταυτόχρονα πρέπει να κάνει τη συζυγή 
προσαρµογή των εµπεδήσεων κεραίας και εισόδου του tag chip αλλά και να 
συντονίζει στη συχνότητα λειτουργίας µε άµεσο αποτέλεσµα στην παθητική αύξηση 
της τάσης που φτάνει στο tag chip λόγω του φαινοµένου της υπέρτασης κατά το 
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συντονισµό. Βέβαια, όπως παρατηρήθηκε πειραµατικά αλλά και από εξοµοιώσεις των 
κυκλωµάτων, είναι γενικά πιο κρίσιµη η σωστή προσαρµογή από το να συντονίζει το 
κύκλωµα ακριβώς στη συχνότητα λειτουργίας (εν προκειµένω 2.45GHz). Aυτό 
εξηγείται εύκολα αν σκεφτούµε την καµπύλη συντονισµού (Εικόνα 4-7) του όλου 
κυκλώµατος, όπου είναι προτιµότερος ο συντονισµός σε συχνότητα διαφορετική από 
2.45GHz µα µε µεγάλο Q2 λόγω τέλειας προσαρµογής (ή µικρό Β=∆ω) από τον 
ακριβή συντονισµό στη συχνότητα 2.45GHz αλλά µε χαµηλό Q1 λόγω κακής 
προσαρµογής. 
 
Εικόνα  4-7. Καµπύλες συντονισµού και επίτευξη υψηλού Q στην περίπτωση µη ακριβούς 
συντονισµού (ω < ωο) αλλά τέλειας συζυγούς προσαρµογής (Q2 > Q1) 
 
Οπως είδαµε ο ολικός (loaded) συντελεστής ποιότητας του συνολικού κυκλώµατος 
[κεραίας – κυκλώµατος προσαρµογής/υπέρτασης – ανορθωτή] ελαττώνεται και είναι 
πάντοτε µικρότερος κι από το µικρότερο συντελεστή ποιότητας των τµηµάτων εκ των 
οποίων αποτελείται (εξίσωση 4-29). Αν και αυτό βελτιώνει το εύρος ζώνης 
συχνοτήτων (Broadband Matching) από την άλλη καθιστά χαµηλότερη την 
παρεχόµενη τάση στον ανορθωτή, που θα είναι ανάλογη του ολικού (total loaded) Qt. 
Βέβαια, είναι ακόµη εφικτή και η επίτευξη τιµής του Qt  < 1, όταν η απώλεια ορθής 
προσαρµογής ξεπεράσει κάποιο όριο, οπότε τότε έχουµε εξασθένηση της τάσης που 
παρέχεται στον ανορθωτή µε ότι αυτό συνεπάγεται στην ευαισθησία του tag και στην 
εµβέλεια της ζεύξης του µε τον reader. Aκριβέστερα, αυτό συµβαίνει για τιµές κακού 
ταιριάσµατος των υπό προσαρµογή εµπεδήσεων άνω του 15%, όπως απεικονίζεται 
στην Εικόνα 4-8 [42]. 
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Εικόνα  4-8. Επίδραση της προσαρµογής στην τιµή του Q, κυκλωµάτων υπέρτασης συντονισµού 
 
Είναι δε φανερό από την Εικόνα 4-8 ότι για impedance mismatch > 7% τότε 
ανεξαρτήτως της τιµής του συντελεστή ποιότητας του κυκλώµατος υπέρτασης 
συντονισµού έχουµε Qt < 3 που αποδεικνύει το πόσο σηµαντική είναι η σωστή 
προσαρµογή ώστε να έχουµε αποδοτική χρήση του συντελεστού ποιότητας που το 
κύκλωµα συντονισµού επιτυγχάνει. Αυτό ενισχύει και θεωρητικά (από εξοµοιώσεις 
στην [42]) αυτό που αναφέραµε πιο πριν και µετρήσαµε πειραµατικά. 
Αναλυτικότερα, δηµιουργήσαµε ένα µοντέλο υπολογισµού του ολικού Qt (loaded) µε 
βάση το σχηµατικό διάγραµµα της Εικόνας 4-9, όπου έχουµε µια απεικόνιση της 
λαµβανόµενης Η/Μ ενέργειας (RFin), της κεραίας (Ισοδύναµη αντίσταση 
ακτινοβολίας R), του κυκλώµατος LC µε το διττό ρόλο, της προσαρµογής τύπου-L 
και της επίτευξης υπέρτασης κατά το συντονισµό, της αντιστάσεως εισόδου του 
ανορθωτή (Rr, Cr) καθώς και του ανορθωτή (που προσοµοιάζεται από µια ιδανική 
δίοδο και µια πτώση τάσης VD [43] ) καθώς και του φόρτου ΖL. 
 
Εικόνα  4-9. Aναλυτικό σχηµατικό διάγραµµα του Τag (Transpoder) 
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Ο υπολογισµός του Qt  γίνεται από το συνδυασµό του Qres του κυκλώµατος 
συντονισµού (κεραία και δικτύωµα προσαρµογής) µε το συντελεστή ποιότητας του 
ανορθωτή Qrect που ακολουθεί. Όπως θα δούµε στο Κεφάλαιο 7, στις πειραµατικές 
µας µετρήσεις βρήκαµε µια απόκλιση στη συχνότητα συντονισµού ωο του RLC 
κυκλώµατος της Εικόνας 4-9, λόγω του παράλληλου συνδυασµού των 
χωρητικoτήτων C, Cr του κυκλώµατος συντονισµού και του ανορθωτή αντίστοιχα 
(συν τις παρασιτικές χωρητικότητες των ΜΟS-Diodes που µεταβάλλουν κι άλλο την 
ωο). Έτσι από τις εξοµοιώσεις αλλά και µετρήσεις µας ενώ πετύχαµε ένα Qt ≈ 2 το 
θεωρητικά επιτεύξιµο ήταν αρκετά µεγαλύτερο, που δείχνει την επίδραση στην τιµή 
του, πολλών παραγόντων που θα αναλύσουµε. Γενικά είναι πολύ δύσκολο να 
επιτύχουµε υψηλές τιµές Qt σε κυκλώµατα µε ολοκληρωµένα πηνία ειδικά στην 
τεχνολογία 90nm (IBM-MOSIS) όπου η µέγιστη υλοποιήσιµη από το εργοστάσιο 
(σπειροειδής) αυτεπαγωγή οn-chip ήταν περίπου 21nH. Έτσι για τη συχνότητα (ISM-
RFID) f = 2.45GHz και για R = 50Ω (τυπική αντίσταση κεραίας) το µέγιστο 
(θεωρητικά) επιτεύξιµο Qt = Lω/R = 6.4. Όπως είδαµε, ο βασικός λόγος χρήσης αυτής 
της συχνότητας είναι κύρια η µείωση του απαιτούµενου µεγέθους της κεραίας 
(ελάττωση λ) αλλά και το µεγαλύτερο εν γένει κέρδος των κεραιών σε υψηλές 
συχνότητες ( 22G f∝ ) που αντισταθµίζει κάπως τη µεγάλη απώλεια διόδευσης 
ελευθέρου χώρου που αναλύσαµε (σχέση (3-6) Friis, 2PR λ∝ ). 
Έτσι µε βάση το ισοδύναµο κύκλωµα της Εικόνας 4-9 µέσω µετασχηµατισµού 
εµπεδήσεων του κυκλώµατος συντονισµού (R, L) και της εµπέδησης εισόδου του 
ανορθωτή (Rr, Cr) από σειράς µετατρέψαµε άπαντα σε σύνδεση παράλληλη.  
Εστιάζουµε δε, στη µετάδοση µακρινού πεδίου από τον reader στο tag όπου η Η/Μ 
ισχύς ακτινοβολείται και δεν επάγεται σ’αυτό όπως στο κοντινό πεδίο συµβαίνει. Από 
την υπάρχουσα βιβιλιογραφία βρήκαµε ότι οι τυπικές τιµές εµπέδησης 
ολοκληρωµένων ανορθωτών είναι (Eικόνα 4-10) από Zr  ≈ 20-j.200 έως και 1-j.10 για 
ανορθωτές λίγων σταδίων σε υψηλές συχνότητες λειτουργίας [29, 42, 44, 45]. 
Προφανώς για τη συχνότητα των 2.45 GHz oι ανίστοιχες χωρητικότητες είναι από 
λίγα pF ως εκατοντάδες fF (π.χ. για Χr = 200Ω, Cr = 332fF στα 2.45GHz) . Η 
εµπέδηση των κυκλωµάτων ανόρθωσης είναι πάντοτε χωρητικής συµπεριφοράς λόγω 
των πολλών χωρητικοτήτων που απαιτούνται, όπως θα δούµε και στην ανάλυση 
λειτουργίας των Voltage Doublers και των Charge Pumps στο Κεφ. 6. 
Institutional Repository - Library & Information Centre - University of Thessaly





Εικόνα  4-10. Tυπική τιµή Εµπέδησης Ολοκληρωµένου Ανορθωτή κι η θέση του στο Χ. Smith 
 
Σε µια αρχική προσέγγιση η τάση στην έξοδο του κυκλώµατος προσαρµογής και 
υπέρτασης συντονισµού θα’ναι, Vout = Qres.Vin = (Lω/R).Vin αν συµβολίσουµε µε Vin 
την παρεχόµενη RF τάση στην κεραία (Εικόνες 3-8 και 4-9) και Qres το συντελεστή 
ποιότητας του κυκλώµατος αυτού και µόνο (unloaded). Βέβαια ο ανορθωτής που 
ακολουθεί (Qrect) επιφορτίζει το κύκλωµα του συντονισµού και ελαττώνει το 
συντελεστή ποιότητάς του Qres, ώστε τελικά ο ολικός (total-loaded) Qt < Qres (δείτε 
και την εξίσωση 4-29). Aυτή η µείωση αποτελεί όµως πλεονέκτηµα όσον αφορά το 
εύρος ζώνης συχνοτήτων λειτουργίας Β αφού για µικρό Qt o συντονισµός καθίσταται 
λιγότερο οξύς οπότε το Β µεγαλώνει (Εξίσωση 4-21). 
Για την απλούστευση του συµβολισµού θέσαµε λοιπόν, Qr = Qres and Qc = Qrect 
(charge
 
pump-rectifier) για το κύκλωµα υπέρτασης και ανορθωτή αντιστοίχως. 
Αρχικά προβαίνουµε στο µετασχηµατισµό από σύνδεση σε σειρά σε παράλληλη 
σύνδεση τόσο για την εµπέδηση εισόδου του ανορθωτή (από Rr, Cr σε Rrp, Crp ) όσο 
και για το κύκλωµα RLC κεραίας-συντονιστή που δοµείται από την παράλληλη πια 
σύνδεση Rp//Lp//C όπως στο ισοδύναµο της Εικόνας 4-9. Οι µετασχηµατισµοί 
εµπέδησης εφαρµόζονται λοιπόν τόσο για την τοπολογία RL όσο και για την RrCr. 
Έτσι από την εξίσωση των εµπεδήσεων (πραγµατικού και φανταστικού µέρους) 
σειράς και παράλληλης σύνδεσης  (Zseries = Zparallel) αλλά και από την εξίσωση των 
συντελεστών ποιότητας (Qseries = Qparallel), έχουµε κατά περίπτωση: 
2
2
2(1 ),   ( )1
c
rp r c rp r
c




1(1 ),   ( )rp r p
r
QR R Q L L Q
+
= + =      (4-31) 
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= =        (4-32) 








= = =       (4-32) 
Για τον υπολογισµό δε του ολικού (total-loaded) Qt από τον παράλληλο συνδυασµό 
των C, Crp, Lp, Rp, Rrp µε βάση και τη µεταβολή της αρχικής  συχνότητας 
συντονισµού ω λόγω των αλλαγών στις τιµές των L, C, έχουµε ότι: 
1
total t eq eq eq eq eq
p eq
Q Q R C R C
L C
ω= = =      (4-33) 
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      (4-44) 
Που αντιστοιχεί βέβαια σε µια εν σειρά ωµική αντίσταση ίση µε 2eq-series eq tR = R /(1+Q ) . 
Με τυπικές π.χ. τιµές µεγεθών, 50 ,  100 ,  6.4,  4
r r cR R Q Q= Ω = Ω = =  έχουµε ότι Req 
= 898.2Ω ή Req-series = 63Ω που σηµαίνει ότι το κριτήριο προσαρµογής µέσω της 
εξίσωσης των ωµικών αντιστάσεων στέκει αρκετά ικανοποιητικά. Για τον παράλληλο 






QC C C C C Q= + = + + οπότε για τη 
θεώρησή µας, µε f = 2.45GHz και L = 21nH (max. εφικτό λόγω τεχνολογίας) θα 
πρέπει να έχουµε C = 200fF, που αν θεωρήσουµε την προοηγούµενη τιµή Cr = 332fF 








= οπότε έχουµε µια νέα τιµή αυτεπαγωγής, των 21.58nH. Οπότε 
µε όλα αυτά µπορούµε  να υπολογίσουµε τη νέα συχνότητα συντονισµού (loaded 




= =  
Η νέα αυτή συχνότητα συντονισµού βέβαια, επηρεάζει και τον ολικό Qt, δηλαδή 
έχουµε e2 Rt eq q eqQ f Cπ= = 4.37  που αποτελεί το νέο συντελεστή ποιότητας του 
συνδυασµού κεραίας (ισοδύναµου), κυκλώµατος υπέρτασης συντονισµού-
προσαρµογής και της εµπέδησης εισόδου του ανορθωτή. Παρατηρούµε ότι όντως η 
νέα τιµή είναι µικρότερη από την αρχική Qr = 6.4 του κυκλώµατος συντονισµού 
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χωρίς αλληλεπιδράσεις (unloaded resonator). Xωρίς όµως να στέκει επακριβώς και η 
απλή σχέση υπολογισµού του Qt µέσω της παράλληλης σύνδεσης των Qr, Qc από την 
εξίσωση 4-29, που θα έδινε µια τιµή Qt = 2.56 < min[Qr, Qc]. Bέβαια µια πιο γρήγορη 
προσέγγιση στο θέµα θα ήταν η θεώρηση τέλειας προσαρµογής όπου οι ωµικές 
αντιστάσεις εξισώνονται, µε άµεσο αντίκτυπο στην ολική νέα τιµή του συντελεστή 
ποιότητας, µέσω της απλής σχέσης [42]: 
1









= = = =      (4-45) 
Όπου λόγω των δύο ίσων ωµικών αντιστάσεων έχουµε το 2R στον παρανοµαστή της 
(4-45) σε µια απλοϊκή θεώρηση που καθιστά το Qt = Qr/2, που στην περίπτωσή µας 
θα έδινε µια τιµή Qt = 3.2 που αποτελεί µια µέση λύση µεταξύ των δυο µας 
προσεγγίσεων. Είναι δε εµφανής η ανάγκη για µείωση των ωµικών αντιστάσεων ώστε 
να επιτευχθεί υψηλή τιµή του Qt.  
Πάντως οι εξοµοιώσεις µας  (antenna + RF = πηγή psin στο cadence µε R = 50Ω) 
έδωσαν µέγιστη τιµή του Qt_sim = 2 (Eικ. 7-6) που είναι µικρότερη τιµή από την κάθε 
µια που υπολογίσθηκε µε τρεις τρόπους παραπάνω. Αυτό οφείλεται κυρίως στις 
παρασιτικές χωρητικότητες που αν και έχουν αµεληθεί σε αυτή την προσέγγιση, 
εντούτοις επιδρούν στις τιµές των Ceq και Qt, feq. Για τη νέα τιµή συχνότητος 
συντονισµού που υπολογίσαµε (1.514GHz) και για L=21nH αντιστοιχεί βέβαια µια 
νέα χωρητικότητα 526fF (≈ 200fF + 332fF) που αποτελεί το συνολικό συνδυασµό (εν 
σειρά και παράλληλα) χωρητικοτήτων του κυκλώµατος συντονισµού-προσαρµογής 
και του ανορθωτή (αποτελούµενου στην πράξη από  4 στάδια µε 2 χωρητικότητες 
200fF σε καθένα από αυτά τα στάδια, για τη σχεδίασή µας) µαζί και µε τις 
παρασιτικές χωρητικότητες των MOS-diodes. 
Απο εδώ και στο εξής η τιµή αυτή (Χ2) θα χρησιµοποιηθεί ως το παθητικό κέρδος 
τάσης (overvoltage boosting) που καθιστά διπλάσια την παρεχόµενη τάση στον 
ανορθωτή, δίνοντας µας πλεονέκτηµα τόσο στην εµβέλεια όσο και στην ευαισθησία 
(Smin in dBm) του tag. H προηγούµενη ανάλυση έδειξε, ότι είναι πολύ δύσκολο να 
πετύχουµε την ιδανική σχεδίαση µε όλες τις πιο πάνω αλληλοεπηρεαζόµενες 
παραµέτρους και µε ένα καθαρά µη γραµµικό κύκλωµα ανορθωτή να ακολουθεί. 
Βέβαια αυτή η µη γραµµικότητα του ανορθωτή καθιστά εφικτή την ανόρθωση που 
αυτός επιτελεί. Εντέλει µετρήσαµε και πειραµατικά (chip) και µέσω εξοµοιώσεων 
(Cadence) ότι η µεγιστοποίηση της τάσης εξόδου και της βοηθητικής τάσης FG 
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(pseudo-Floating Gate) που αναλύουµε στο Κεφ. 7, γίνoνται σε συχνότητα περίπου 
1.6GHz που είναι πολύ κοντά στη νέα συχνότητα συντονισµού που υπολογίσαµε στα 
1.514GHz λόγω της µεταβολής των στοιχείων του κυκλώµατος συντονισµού από την 
παρουσία της (κύρια χωρητικής) εµπέδησης εισόδου του ανορθωτή (charge pump, 
voltage doubler) που ακολουθεί στο tag chip. 
 
4.6 Yπολογισµοί εµβέλειας (r)  και αποδόσεων  µετατροπής 
τάσης (VCE) και ισχύος (PCE) 
 
Σε µια πιο πρακτική προσέγγιση του υπό ανάλυση σεναρίου, αν θεωρήσουµε ως Vo  
το πλάτος της RF τάσης εισόδου στην κεραία και στο κύκλωµα συντονισµού, τότε η 
παρεχόµενη τάση στην είσοδο του ανορθωτή (έξοδος κυκλώµατος υπέρτασης) θα 
είναι πρακτικά Q.Vo (Q = 2 όπως είδαµε) όπως στην εικόνα 3-8. Η παρεχόµενη έτσι 





,    
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     (4-46) 
Που ισχύει βέβαια εφόσον οι δίοδοι (MOS) άγουν ώστε να ανoρθώνουν την 
παρεχόµενη RF τάση. Για µεγιστοποίηση δε της παρεχόµενης στο φορτίο ισχύος, 
ισχύουν όσα αναφέραµε στην Παρ.4.1 περί συζυγούς προσαρµογής, δηλαδή για 
σύνδεση στοιχείων σε σειρά: 
*
eq L eq L eq LZ =Z   R =R  and  X = -Xor     (4-47) 
Ενώ για παράλληλα συνδεδεµένα στοιχεία: 
*
eq L eq L eq LY =Y   G =G  and  B = -B .or     (4-48) 
Βέβαια λόγω της µεταβολής της συχνότητας συντονισµού, όπως είδαµε στην 
περίπτωση αλληλεπίδρασης κυκλώµατος υπέρτασης-συντονισµού, κεραίας και 
ανορθωτή, έχουµε µια θετική περίσσεια αντίδρασης 0eq Lp CeqX X X= − ≻ , άρα µη 
µηδενική αντίδραση, δηλαδή όχι τέλεια προσαρµογή. Αν όµως το φορτίο ΖL = 
RL+jXL θεωρηθεί χωρητικό, τότε στην ιδανική περίπτωση θα είχαµε και πάλι τέλεια 
προσαρµογή ως προς αυτό, εάν ίσχυε Xeq = -XL. Aν όχι, τότε ένα κύκλωµα 
προσαρµογής (π.χ. L-match) και πάλι θα βοηθούσε ώστε να µηδενιστούν οι 
αντιδράσεις (X) δηλαδή, µέσω της Xeq + XL= -Xmatching.  
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Tελικά η µέγιστη παρεχόµενη ισχύς στο φορτίο, θα είναι για τα πλάτη των τάσεων 









=       (4-49)  
Αν θέλαµε όµως µέγιστη παροχή τάσης και όχι ισχύος τότε θα έπρεπε να είναι ως 
γνωστόν LR →∞  κι όχι eq LR =R . Υπάρχει δηλαδή µια ανάγκη αντιστάθµισης 
ωφελειών, µεταξύ των αποδόσεων µετατροπής τάσης (VCE) και µετατροπής ισχύος 
(PCE) για το όλο tag chip. Αυτές ακριβέστερα ορίζονται από τις: 
out(dc) in_RF
out(dc) in_RF
  Power Conversion Efficiency=PCE=P /P  
Voltage Conversion Efficiency=VCE=V /V
       (4-50) 
Aν και ο υπολογισµός της VCE είναι εύκολος, προσοχή απαιτείται στην εξάρτηση 






















NQV= =                                                    (4-52) 
Όπου είναι εµφανής η παραπάνω επισήµανση για την PCE που µπορεί να οδηγήσει 
σε βιαστικά λαθεµένα συµπεράσµατα υψηλής απόδοσης µε µικρά φορτία. Στον 
υπολογισµό της VCE, µε Q συµβολίζουµε τον ολικό συντελεστή ποιότητας (loaded) 
και µε 2Ν το κέρδος τάσης Ν σταδίων ανορθωτών - ∆ιπλασιαστών τάσης (VD-
Voltage Doublers) όπως θα δούµε στο Κεφ.6. Πάντως όπως αναλύσαµε, είναι 
αδύνατον κανείς να πετύχει ταυτόχρονα τη µεγιστοποίηση των αποδόσεων 
µετατροπής τάσεως και ισχύος αφού η απαίτηση µεγιστοποίησης της µιας επηράζει 
αρνητικά την άλλη απόδοση. Άλλος λόγος µείωσης της απόδοσης είναι κι η αύξηση 
των ρευµάτων διαρροής (leakage currents) σε όλα τα στάδια του ανορθωτή µε MOS-
diodes όταν η τάση που λαµβάνει αυτός είναι πολύ υψηλή. Βέβαια στην θεώρησή µας 
αυτό είναι σπάνιο και συµβαίνει παρά µόνο στις πολύ κοντινές αποστάσεις µεταξύ 
tag-reader. Tότε απαιτούνται και κυκλώµατα προστασίας από υπέρταση ή 
περιοριστές τάσης για την προστασία του tag chip (ESD-Electrostatic Discharge, 
Voltage Regulators and Limiters) για τα οποία θα αναφερθούµε στο Κεφ.6. 
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Ως προς την εµβέλεια τώρα, από τη σχέση Friis (3-6) και µετά από την εισαγωγή στη 
θεώρησή µας του κυκλώµατος υπέρτασης µπορούµε να εκτιµήσουµε την εµβέλεια σα 
συνάρτηση του πλάτους της τάσης που φτάνει στον ανορθωτή προς ανόρθωση 
Vrectified = Vr µε έναν τρόπο απλούστερο από τις εξισώσεις (4-7 ως 4-9). Αρχικά 
υπολογίζουµε το πλάτος τάσης Vo που φτάνει στο κύκλωµα υπέρτασης σα συνάρτηση 
της ισχύος που προσπίπτει εκεί για R = 50Ω (ισοδύναµο κεραίας) από την: 
o r rV = 2P R 100P  =    (4-53) 
Αµελώντας τις ανακλάσεις, θεωρώντας τέλεια προσαρµογή στη συχνότητα 2.45GHz 
και υπολογίζοντας το κέρδος Χ2 της τάσης λόγω του κυκλώµατος υπέρτασης που 
σχεδιάσαµε, δηλαδή ως τάση στον ανορθωτή πια θεωρούµε την Vr = Qt.Vo = 2.Vo, 
τότε η εµβέλεια θα είναι µε βάση τις τιµές της Παραγρ. 3.4: 
2 2 2
2 2 2






R Q R Rπ λ= => = = = =     (4-54) 










== → =     (4-55) 
Που µε βάση την τιµή επιτρεπτής εκποµπής ισχύος PT = 825mW (EIRP) (Παρ. 3-3) 
στην Ευρώπη µας δίνει (για R = 50Ω, f = 2.45GHz, λ = 12.24cm): 
 
0.1224 176.9418.50.0.825 ( ) 4 ( )r rr r mV V mVπ
  ⇒ 
 
= =
   (4-56) 
 
H εξίσωση (4-56) είναι πολύ σηµαντική (Εικόνα 4-11) διότι µπορεί να µας δείξει την 
εφικτή εµβέλεια που πετυχαίνουµε για τη συγκεκριµένη ελάχιστη τάση που φτάνει 
στις διόδους ανόρθωσης, ανοίγει τα MOS-diodes (or Switches) και καθιστά εφικτή 
την ανόρθωση της προσπίπτουσας RF τάσης, µετατρέποντας την σε τάση DC. Είναι 
δε φανερό ότι µια αύξηση του συντελεστή ποιότητας κατα έναν παράγοντα θα αύξανε 
αντίστοιχα και την εµβέλεια κατά τον ίδιο παράγοντα, όπως εύκολα συνάγεται από 
την (4-55). Αν για παράδειγµα η Vr = 100mV, ικανή να υπερκεράσει το κατώφλι 
τάσης Vth των MOS transistors, τότε για Q = 2 έχουµε r = 1.76m ενώ για Q = 10 (το 
µέγιστο περίπου εφικτό για ολοκληρωµένα πηνία στα 2.45GHz, Εικόνα 4-12, [46]) θα 
είχαµε εµβέλεια r = 8.8m, ενώ η λαµβανόµενη ισχύς θα ήταν µε βάση την (4-54), 
25µW και 1µW αντίστοιχα. 
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Εικόνα  4-11. Η εµβέλεια ως συνάρτηση της ελάχιστης παρεχόµενης τάσης στον Ανορθωτή 
 
 
Έκδηλη είναι λοιπόν η ανάγκη ύπαρξης transistors MOS µε χαµηλό (LVT) ή και 
µηδενικό (ZVT) κατώφλι Vth (threshold voltage) ειδικά στα αρχικά στάδια της 
ανόρθωσης. Αυτό, διότι συνήθως τα συνήθη RF MOSFETs (P ή N) έχουν Vth στην 
περιοχή 350-540mV για τα 90nm που χρησιµοποιήθηκαν, οπότε µε χρήση τέτοιων 
MOS η εµβέλεια θα ήταν µικρότερη από 0.5m [46].  
 
 
Εικόνα  4-12. Q Ολοκληρωµένων Σπειροειδών Πηνίων (22nH) της Τεχνολογίας 90nm ΙΒΜ-
CMOS 9FLP/9RF για διαφορετικές αποστάσεις µετάλλου [46] 
 
 
Bέβαια µε την ανάπτυξη στατικών ή δυναµικών µεθόδων µείωσης του threshold, 
επιτυγχάνονται αυξηµένες τιµές εµβέλειας, λόγω της πιο µικρής τάσης Vr που 
απαιτείται να φθάνει στον ανορθωτή. Επίσης άλλοτε χρησιµοποιούνταν δίοδοι 
Schottky, λόγω του µικρότερου κατωφλίου που εκ κατασκευής έχουν, όµως είναι 
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δίοδοι µη συµβατές µε τεχνολογία CMOS κι απαιτούν πρόσθετα κόστη στην 
παραγωγή τους λόγω κύρια των πρόσθετων µασκών που είναι αναγκαίες στην 
υλοποίησή τους. Προφανώς όµως, στην περίπτωση των παθητικών αυτόνοµα 
ενεργοποιήσιµων RFIDs όπου το χαµηλό κόστος είναι µείζονος σηµασίας, µια 
αντίστοιχη λύση είναι πρακτικά µη εφαρµόσιµη. Παρόµοιες τεχνικές και µέθοδοι που 
έχουν προταθεί θα αναλυθούν στο επόµενο Κεφάλαιο 5, ενώ η προτεινόµενη µέθοδός 
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5. Κατώφλι Τάσης Vth (Voltage Τhreshold) των MOS 
Τransistors και οι Τεχνικές Ελάττωσής του 
5.1 Βασικά στοιχεία των MOS transistors 
 
Η βασική φυσική λειτουργία των µονοπολικών κι αµφίπλευρα συµµετρικών 
MOSFETs (Εικόνα 5-1 για Ν καναλιού) αν και µπορεί να βρεθεί σε πολλά βιβλία 
βασικής ηλεκτρονικής [48, 49, 50], θα µας απασχολήσει µόνο στο βαθµό που είναι 
απαραίτητη η αναφορά της συµπεριφοράς του, σε θέµατα σχετικά µε την έρευνά µας. 
 
Εικόνα  5-1. Η βασική δοµή και το σύµβολο ενός transistor NMOS [47] 
 
Ως προς τα σύµβολα που χρησιµοποιούνται για το συµβολισµό τους, πρέπει να πούµε 
ότι πολύ συχνά αγνοείται ο 4ος ακροδέκτης του σώµατος (υποστρώµατος) Β επειδή 
στα ολοκληρωµένα κυκλώµατα είναι µόνιµα συνδεδεµένος σε τιµή σταθερού 
δυναµικού (του πιο χαµηλού (-) στα ΝMOS, του πιο υψηλού στα PMOS), όπως στην 
ακόλουθη Εικόνα 5-2. Σκοπός αυτής της σύνδεσης είναι η σταθερή ανάστροφη 
πόλωση στην επαφή p-n µεταξύ υποστρώµατος και καναλιού. Η ανάστροφη αυτή 
πόλωση VSB (για ΝΜΟS) επιδρά στη λειτουργία του κυκλώµατος, µειώνοντας το 
βάθος του καναλιού αφού µεγαλώνει η περιοχή απογύµνωσης. Έτσι πρέπει για να 
επανέλθει το κανάλι στην αρχική του διάσταση, να αυξηθεί η τάση VGS. Oυσιαστικά 
λόφω του φαινοµένου σώµατος (Body Εffect) αυξάνεται το κατώφλι τάσης Vth = VT 
σύµφωνα µε την εξίσωση (5-3) [48]. Επειδή δε, η τάση VBS επηρεάζει το VT άρα 
ελέγχει και το ρεύµα ΙD µπορούµε να θεωρούµε το υπόστρωµα (σώµα) ως µια 2η    
πύλη
 
(2nd- or Back-Gate). Όταν το σώµα Β συνδέεται µόνιµα µε την πηγή S, είναι 
τότε προφανές, ότι η επίδραση του σώµατος Β µπορεί να αγνοηθεί (αφού VBS=0). 
Στο συνεχές, οι εξισώσεις ρευµάτων που το διέπουν δίνονται από τις: 
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      (5-1) 
Με Κ΄ συµβολίζεται η παράµετρος διαγωγιµότητας (transcoductance parameter, ΚP, 








µ µ= =      (5-2) 
Και µ είναι η ευκινησία ( Eυ µ=  , µn > µp) των φορέων (cm2/(V.s)), Cox η 
χωρητικότητα ανά µονάδα επιφάνειας του οξειδίου πύλης (σε F/cm2), εox η ηλεκτρική 
 
Εικόνα  5-2. Iσοδύναµα σύµβολα για NMOS (enhancement type) transistor 
 
επιδεκτικότητα του οξειδίου (F/cm) και tox το πάχος αυτού (λίγα Ǻ, TOX). Το κανάλι 
έχει εύρος W και µήκος L (design parameters, W/L = aspect ratio) ενώ µε VT 
συµβολίζεται η τάση κατωφλίου (Τhreshold Voltage, Vth) αγωγιµότητας που δίδεται 
από την: 
ΝΜOS,    PMOS( ) , + -T TO BSV V Vγ φ φ → →= ± − −      (5-3) 
Όπου VTO η τάση κατωφλίου για VBS = 0 και δίνεται από τη σχέση (για NMOS): 
 
 
2  ,  2 ( )TO MS F depl Si d n BSdepl
ox
Q
V Q qN VCφ φ ε φ= + + = + +    (5-4) 
Ενώ Qdepl  είναι η πυκνότητα φορτίου ανά µονάδα επιφάνειας της περιοχής 
απογύµνωσης (depletion) όταν η επιφάνεια είναι σε αναστροφή, Νd η συγκέντρωση 
των δοτών (donors - πεντασθενείς προσµίξεις) και ΦMS = ΦΜ - ΦS = VFB η διαφορά 
έργων εξόδου µεταξύ µετάλλου και πυριτίου (µε αρνητικές τιµές) ονοµαζόµενη και 





= Φ =  
 
). 
Επίσης, γ είναι η παράµετρος υποστρώµατος (GAMMA, Vγ ∝ ) 
2 Si A oxqN Cγ ε=  και φ το δυναµικό ισχυρής αναστροφής (PHI, ≈0.6 µε 0.8V, σε 
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φ φ= =  για ΝΜΟS όπου το υπόστρωµα 
είναι τύπου P άρα έχει τρισθενείς προσµίξεις για τη δηµιουργία οπών, εξού και το ΝΑ 
της συγκέντρωσης των αποδεκτών (Αcceptors – τρισθενείς προσµίξεις). ΦF είναι το 
επιφανειακό δυναµικό Fermi του υποστρώµατος, δηλαδή η απόσταση µεταξύ της 
στάθµης Fermi του υποστρώµατος και της ενδογενούς στάθµης του καθαρού πυριτίου 
(τυπική τιµή ΝΜΟS, -0.3V). Άλλωστε, ο πρώτος παράγοντας που επιδρά στο Vth 
είναι η διαφορετικότητα υλικών υποστρώµατος και πύλης και τα διαφορετικά επίπεδα 
συγκέντρωσης προσµίξεών τους [50]. Με ni συµβολίζεται η ενδογενής συγκέντρωση 
φορέων του καθαρού πυριτίου (αντοπάριστου) που ισούται µε  ( / )g kTi C V En N N e −≃  
όπου Εg το ενεργειακό χάσµα (gap) µεταξύ ζώνης αγωγιµότητας και ζώνης σθένους, 
που αντίστοιχα έχουν πυκνότητες ενεργειακών σταθµών ΝC, NV. 
Όταν η κλίση των χαρακτηριστικών ΙD(VGS) του τρανζίστορ γίνει µηδέν (οριζόντια  
χαρακτηριστική αν δε ληφθεί υπόψιν ο παράγοντας λ, της διαµόρφωσης µήκους του 
καναλιού) τότε είναι VDS,sat = VGS-VT και το κανάλι στραγγαλίζεται (συρρικνώνεται) 
έχοντας τη στιγµή εκείνη στην περιοχή της υποδοχής µηδενικό βάθος (pinched off), 
oπότε έτσι ορίζεται και το σηµείο µετάβασης από τη γραµµική ωµική (τριόδου) 
περιοχή στον κόρο (περιοχή ισχυρής αναστροφής, συµπεριφορά τρανσίστορ ως πηγής 
ρεύµατος, ελεγχόµενης από τάση - VCCS). Τότε θα είναι από την (5-1): 
2' ( )  ,   -
2D GS T DS GS T
K WI V V V V V
L
= − ≥           (5-5) 
Στην περιοχή αυτή (κόρου) λειτουργούν τα τρανζίστορ ως ενισχυτές, όπως και σε 
σύνδεση δίοδου (ΜΟS-Diodes), λόγω της µόνιµης τότε σύνδεσης πύλης-καταβόθρας 
(εκροής ή υποδοχής) (G↔D, Gate↔Drain). Έτσι αφού θα είναι VG = VD  => VDG = 0 
ή από την (5-5), 0 ≥ -VT που προφανώς ισχύει πάντοτε, στα NMOS transistors. Όσο 
δε η διαφορά δυναµικού VDS αυξάνεται, τόσο το σηµείο pinch off οδεύει από το 
D→S (Εικ. 5-1) µικραίνοντας (L-lp) το κανάλι (δίαυλο). 
Bεβαίως, η σταθερότητα που η σχέση (5-5), υποδηλώνει για το ρεύµα ΙD ως 
ανεξάρτητο της VDS (ακριβώς οριζόντια χαρακτηριστική), στην πράξη δεν ισχύει, 
αφού οι χαρακτηριστικές έχουν µια µικρή κλίση λόγω του φαινοµένου διαµόρφωσης 
του µήκους καναλιού λόγω ακριβώς αυτής της µεταβολής της VDS (η προέκταση 
αυτών των χαρακτηριστικών µε κλίση (1/rο) τέµνει τον άξονα του VDS στη θέση         
-VA = -1/λ σε ένα παρόµοιο φαινόµενο µε το “Early Effect” των BJTs, ενώ από την 
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άποψη της τεχνολογίας ισχύει ότι AV L∝ ). Ο διορθωτικός παράγοντας λ (channel 
length modulation parameter, LAMBDA) που εισάγεται, µεταβάλλει την (5-5) στην: 
2' ( ) (1 )
2D GS T DS
K WI V V V
L
λ= − +      (5-6) 
Στο εναλλασσόµενο το MOSFET συµπεριφέρεται ως πηγή ρεύµατος ελεγχόµενη από 
την τάση (VCCS) εισόδου. Ορίζεται δε η διαγωγιµότητά του (transcoductance) µε 
βάση τη σχέση (κλίση της χαρακτηριστικής ΙD(VGS) στο σηµείο λειτουργίας) : 
2 2' ( )(1 )
2 ' 2 '
        (1 ) .
D D D




dI I IK Wg V V V
dV L V V V




= = − + = = =
−
= + ≃
         (5-7) 
Και όπως είναι εµφανές η διαγωγιµότητα είναι συνάρτηση της πόλωσης του 
ΜΟSFET και για σταθερό W/L αυξάνεται γραµµικά µε την Veff , ενώ αυξάνεται (µη 
γραµµικά) σα συνάρτηση της τετραγωνικής ρίζας του ρεύµατος ΙD. Επίσης για 
σταθερό ρεύµα η gm µεταβάλλεται αντίστροφα ανάλογα της Veff.  Όσον αφορά την 
είσοδο του transistor, αυτή καθορίζεται από την τεράστια αντίσταση rgs που την 
αµελούµε και στα ισοδύναµα κυκλώµατα των MOSFETs. Η µεγάλη αυτή αντίσταση 
εισόδου είναι υπεύθυνη και για την καταστροφή του οξειδίου της πύλης από την 
ανάπτυξη υψηλών τάσεων ακόµα και µε µικρή ποσότητα (στατικού) φορτίου που 
µπορεί να συγκεντρωθεί εκεί. Έτσι κυκλώµατα προστασίας µε ανάστροφα πολωµένες 
διόδους εισέρχονται πάντοτε στη θέση αυτή.  Για την αντίσταση εξόδου τώρα, αυτή 












− = = = =
+
≃       (5-8) 
Ποσότητα πολύ σηµαντική στον καθορισµό της ενίσχυσης τάσης Av των 
ολοκληρωµένων διαφορικών ενισχυτών µε MOSFETs. 













≃        (5-9) 
Με βάση τις τρείς αυτές τιµές (δι-)αγωγιµοτήτων η ολική µεταβολή του ρεύµατος του 
απαγωγού ΙD θα δίνεται από την σχέση: 
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( ) ( ) ( )
      
D D D
D GS BS DS
GS BS DS
m GS mb BS ds DS
I I II V V V
V V V
g V g V g V
∂ ∂ ∂
∂ ∂ ∂
∆ = ∆ + ∆ + ∆ =
= ∆ + ∆ + ∆
     (5-10) 
Η ενίσχυση τάσης στους ενισχυτές MOSFETs βρίσκεται εύκολα (µε εξέταση του 
κυκλώµατος χωρίς ανάλυση στο ισοδύναµο κύκλωµα) από την σχέση:  
.V m outA G R=        (5-11) 
Mε τη λογική ότι ως Gm θεωρούµε τη διαγωγιµότητα όταν η έξοδος γειωθεί, ενώ µε 
Rout να θεωρούµε την αντίσταση εξόδου όταν η είσοδος είναι µηδενική [45]. 
Aν και συνήθως τα τρανζίστορς λειτουργούν σε περιοχή ισχυρής αναστροφής δηλαδή 
στην ενεργό τους περιοχή (saturation), πρακτικά για Veff = VGS-VT>100mV, εντούτοις 
σε κυκλώµατα εφαρµογών χαµηλής ισχύος (Low Power) έχουµε κατ’εξαίρεση 
υποκατωφλιακή λειτουργία (subthreshold region - weak inversion operation). Αυτό 
βέβαια κύρια γίνεται σε αναλογικά ολοκληρωµένα κυκλώµατα αισθητήρων και 
RFIDs αφού µια µείωση της τάσης τροφοδοσίας κατά έναν παράγοντα ~2 (π.χ. από τα 
500mV στα 250mV της υποκατωφλιακής περιοχής) προκαλεί αντίστοιχη ελάττωση 
ταχύτητας (αύξηση καθυστέρησης) κατά έναν παράγοντα ~50-100 (λόγω εκθετικής 
(εξίσωση 5-14) συµπεριφοράς στην περιοχή αυτή) που καθιστά αδύνατη τη χρήση 
των πολύ χαµηλής ισχύος κυλωµάτων στα ψηφιακά κυκλώµατα. Στα ψηφιακά 
κυκλωµατα προφανώς και γίνεται µείωση της τάσης τροφοδοσίας αλλά µόνο  µέχρι 
την περιοχή κοντά στο Vth αφού για µια µείωση της τάσης (άρα και της ενέργειας) 
κατά έναν παράγοντα ~10 από περιοχή µακριά από το κατώφλι σε near-Vth περιοχή 
έχουµε µια αύξηση της καθυστέρησης (κύρια φόρτισης κι εκφόρτισης πυκνωτών) 
πάλι κατά έναν παράγοντα ~10 που είναι προφανώς πιο αποδεκτό. 
Στην περίπτωση αυτή δεν ισχύει η δευτέρου βαθµού εξίσωση (5-5) του κλασικού 
µοντέλου, αλλά το ρεύµα ΙD επιδεικνύει µια εκθετική συνάρτηση µε την τάση VGS 
έχοντας µια συµπεριφορά παρόµοια µε των διπολικών BJT (bipolar) transistors. 
Προσεγγιστικά, ισχύει [50] για το ρεύµα διάχυσης (όχι ολίσθησης πια) η: 
2
( )
,  1.5,  



























        (5-12) 
θεωρώντας, ότι VS = 0 και VDS > 75mV και όπου µε n συµβολίζεται ο παράγων µη 
ιδανικότητας (για n ≈ 1.5 η κλίση είναι ≈ 80mV/decade). Ουσιαστικά το ανεπιθύµητο 
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ρεύµα διαρροής της λειτουργίας στον κόρο, εδώ αποτελεί το επιθυµητό ρεύµα 
αγωγής της υποκατωφλιακής λειτουργίας. Παρόλη δε την εκθετική συµπεριφορά του 
ρεύµατος (Εικόνα 5-3, της γραµµικής υποκατωφλιακά χαρακτηριστικής log(ID) = 
f(VGS)) συναρτήσει της τάσης, η διαγωγιµότητα είναι µικρή λόγω των ελάχιστων 
υπαρχόντων ρευµάτων οπότε και η λειτουργία τους είναι πολύ αργή (π.χ. στο να 
φορτίζουν ή εκφορτίζουν πυκνωτές, όπως απαιτείται στους υπό εξέταση ανορθωτές). 
Σε µικρά όµως µήκη καναλιού L (υψηλά ηλεκτρικά πεδία, «short channel effects») το 
ρεύµα ΙD φτάνει πιο γρήγορα στον κόρο (λόγω κορεσµού της ταχύτητας των φορέων 
µε αποτέλεσµα την µείωση της ευκινησίας µ λόγω σκέδασης – velocity saturation) µε 
την αύξηση της VGS oπότε περνά πιο γρήγορα από την τετραγωνικού νόµου 
χαρακτηριστική (µέτρια αναστροφή) στη γραµµική εξάρτηση. Eπίσης η Vth 
ελαττώνεται τόσο µε τη µείωση του µήκους καναλίου L για µικρά VDS, ενώ για 
µεγάλες τιµές της VDS ελαττώνεται λόγω του φαινοµένου DIBL (Drain Induced 
Barrier Lowering) ή των θερµών φορέων (κυρίως σε ΝΜΟS, hot e-) που αυξάνουν 
αρκετά το ρεύµα ID (επιπρόσθετη της διαµόρφωσης µήκους καναλιού µείωση της 
Zout) της υποκατωφλιακής λειτουργίας (περισσότερο στα NMOS λόγω της 
µεγαλύτερης ταχύτητας των e- έναντι των οπών των p channels) [50]. Ουσιαστικά όσο 
η τάση απαγωγού µεγαλώνει, η περιοχή απογύµνωσης της επαφής p-n µεταξύ 
απαγωγού και σώµατος, αυξάνεται σε µέγεθος και εισέρχεται κάτω από την πύλη, 
οπότε ευκολώτερα (barrier lowering) περισσότερα φορτία µπορούν να εισαχθούν στο 
κανάλι κάτω από την  πύλη µε αποτέλεσµα την ελάττωση του Vth. Σε πολύ µικρά 
µήκη καναλιού L, το φαινόµενο υπάρχει ακόµα και για µηδενική τάση απαγωγού, 
λόγω των περιοχών αποκένωσης των επαφών p-n µεταξύ SB και DB που τείνουν 
εύκολα να έλθουν σε επαφή, δοµώντας ένα αγώγιµο κανάλι εκεί [48]. Αυτό όµως 
προκαλεί και το σχεδόν αδύνατο (σε πολύ µικρά L) ιδανικό κλείσιµο του transistor αν 
το αντιµετωπίσουµε ως διακόπτη (OFF state). 
 
Εικόνα  5-3. Περιοχές λειτουργίας ενός MOSFET: Strong, Moderate and Weak Inversion 
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5.2 Τεχνικές Ελάττωσης του Threshold 
 
Όπως σε µια δίοδο που πρέπει κανείς να υπερκεράσει την επαφή PN ώστε αυτή να 
άγει, έτσι και στα MOSFETs πρέπει να ανοίξει ένα αγώγιµο κανάλι µεταξύ S και D 
ώστε το τρανζίστορ να «ανοίξει» (on state). Βέβαια εδώ δεν υπάρχει όπως είναι 
φανερό καµία επαφή PN (πλήν κάποιων µόνο παρασιτικών επαφών λόγω του 
φαινοµένου Latch up) προς αποφυγήν παρεξήγησης (Εικόνα 5-4). 
Ο κλασικός τρόπος επέµβασης και αλλαγής του Vth είναι να εξισώσει κανείς τους 
όρους της τάσης Flat-Band |VFB| = |ΦMS| και 2|ΦF|+|Qdepl|/Cox στην (5-4) οπότε τότε το 
VTO = 0 ή ελάχιστα θετικό (για NMOS). Έτσι αν κανείς θέσει και VB = VS προς 
αποφυγήν του φαινοµένου σώµατος, έχει πετύχει το ιδανικό ελάχιστο κατώφλι Vth. 
 
Εικόνα  5-4.  ∆όµηση θυρίστορ PNPN (SCR) µέσω των παρασιτικών διπολικών transistors που 




εµφύτευση ιόντων στο κανάλι είναι µια κοινή µέθοδος χειρισµού του 
διαύλου χωρίς αύξηση της συγκέντρωσης φορέων στο υπόλοιπο υπόστρωµα, που θα 
έκανε χειρότερη τη συµπεριφορά του τρανζίστορ. Έτσι στο κανάλι των NMOS που 
δοµείται σε υπόστρωµα p-type έχουµε µετά την εµφύτευση των ιόντων, µια νέα 
συγκέντρωση αποδεκτών Να΄ > Να (ή δοτών Nd΄ > Νd, PMOS) µε αποτέλεσµα την 
ελάττωση του threshold µε βάση την (5-4). Προφανώς µια τέτοια λύση (χειρισµού 
του προφίλ ντοπαρίσµατος) αποτελεί πανάκεια για την απαίτηση των ανορθωτών µας 
στο να ανοίγουν µε ελάχιστη τάση, σχεδόν µηδενική, µέσω ενεργειακής συγκοµιδής 
από µικροκυµατική Η/Μ ακτινοβολία. Όµως απαιτεί δύσκολη κι ακριβή υλοποίηση 
στο εργοστάσιο, οπότε καθιστά πανάκριβα τα παθητικά RFIDs που το βασικό τους 
πλεονέκτηµα πρέπει να είναι η χαµηλότατη τιµή. 
Παρόλο που στις µέρες µας το µήκος καναλίου L σε CMOS συνεχώς ελαττώνεται, το 
κατώφλι τάσης Vth δεν ακολουθεί τον ίδιο ρυθµό µείωσης. Aν θεωρήσουµε τα MOS 
transistors ως ανορθωτές, είναι φανερό ότι ένα µειωµένο κατώφλι Vth θα καθιστά πιο 
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εύκολο το άνοιγµα αυτών. Βέβαια αν τα αντιµετωπίσουµε ως διακόπτες, τότε αν 
επιθυµούµε τέλειο “0” (OFF state) θα έπρεπε το threshold να είναι υψηλό. Έτσι 
απαιτείται µια χρυσή τοµή στην επιλογή του κατωφλίου σχετικά µε την ανάγκη για 
τέλεια “1” και “0”. Έχοντας πολύ χαµηλό Vth το transistor υποφέρει από αυξηµένα 
ρέυµατα διαρροής οπότε αν χρησιµοποιηθούν ως ανορθωτές ή διπλασιαστές τάσης 
(κλιµακωτά) θα έχουν µικρή απόδοση, ειδικά αν εισαχθούν σε όλα τα στάδια του 
ανορθωτή (πολλών σταδίων – Ν stages, cascaded rectifier). Εκτός όµως από την 
µεταβολή του Vth µέσω αλλαγής του πάχους του οξειδίου της πύλης (tox) που 
µεταβάλλει τον παράγοντα γ (GAMMA) ή τη µεταβολή συγκέντρωσης των δοτών ή 
αποδεκτών που είδαµε, µπορούµε να µεταβάλλουµε το κατώφλι και µέσω της τάσης 
πόλωσης του υποστρώµατος (σώµατος).  
 
5.2.1 Βack- or 2nd- gated (Bulk Driven) MOSFETs 
 
Το κατώφλι τάσης αποτελεί την απαιτούµενη τάση µεταξύ πύλης και πηγής (VGS) που 
απαιτείται για τη συσσώρευση αρκετού φορτίου στην πύλη, ικανού να διατηρήσει την 
περιοχή αποκένωσης εκεί. Πράγµατι µε βάση την εξίσωση (5-3), αν αυξηθεί η τάση 
DC VB στον ακροδέκτη Β του σώµατος, τότε η τιµή της VBS γίνεται θετική (VSB  < 0) 
µε αποτέλεσµα τη µείωση του Vth. Πρέπει όµως η τάση αυτή VBS να είναι µικρότερη 
από την απαιτούµενη τάση (~0.65V) που ανοίγει την επαφή διόδου p-n (Βάσης – 
Εκποµπού στο παρασιτικά δοµούµενο διπολικό τρανσίστορ) µεταξύ υποστρώµατος - 
καναλιού. Για µεγάλες δε τιµές της VBS ενισχύεται το φαινόµενο latch-up που 
αναφέραµε περί δόµησης παρασιτικών BJT transistors. Στην process όµως που 
χρησιµοποιήσαµε στα 90nm, το πάχος οξειδίου πύλης ήταν πολυ µικρό (tox=21Ǻ) 
οπότε η αύξηση της Cox  επέφερε µείωση του παράγοντα φαινοµένου σώµατος γ. Μια 
σχηµατική αναπαράσταση των χαρακτηριστικών ΙD(VGS) µε και δίχως πόλωση στο 
υπόστρωµα, έχουµε στην Εικόνα 5-5 όπου δεικνύεται και η µείωση του Vth. 
 
Εικόνα  5-5. Xαρακτηριστικές Ι-V µε (2) και δίχως (1) πόλωση υποστρώµατος. 
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Σηµαντικός επίσης παράγοντας µείωσης του Vth είναι η διαγωγιµότητα σώµατος gmb 
(εξίσωση
 
5-9) µέσω της οποίας το ρεύµα απαγωγού ID επηρεάζεται από τη διαφορά 
δυναµικού µεταξύ πηγής και σώµατος VSB. Παίρνοντας δηλαδή την πόλωση σώµατος 
σαν παράµετρο του κυκλώµατος (Backgate, 2nd Gate) ένα µεγάλο σύνολο 
κυκλωµάτων έχουν υλοποιηθεί. Ένα MOS οδηγούµενο από το υπόστρωµα (Bulk 
driven, Eικόνα 5-6) είναι στην ουσία µια διάταξη τύπου απογύµνωσης (Depletion 
type) παρόµοια µε ένα τρανζίστορ επίδρασης πεδίου JFET που µπορεί να χειριστεί 
πόλωση αρνητική, µηδενική ή και ελαφρώς θετική η οποία µε τη σειρά της επιδρά 
στο πάχος της περιοχής αποκένωσης (Εικόνα 5-7) που σχετίζεται µε το στρώµα 
αναστροφής (κανάλι αγωγής). Η απουσία ΜOS transistors τύπου αποκένωσης (που 
έχουν ήδη ένα υπάρχων κανάλι ακόµα και για VG < VS λόγω ελαφρού ντοπαρίσµατος 
εκεί, που δηµιουργεί ένα αγώγιµο στρώµα) στην παραγωγή (κύρια τα τύπου 




Εικόνα  5-6. Βulk Driven MOSFET (Vin at Body) 
 
Μια παρόµοια λύση είναι η σύνδεση πηγής υποστρώµατος σε κοινό δυναµικό, 
δηλαδή VBS = 0, σε ένα αντίστροφο από το κλασικό “body effect” αφού η επαφή 
πηγής-σώµατος είναι τώρα ορθά πολωµένη, µε αποτέλεσµα την ελάττωση της τάσης 
κατωφλίου. Ο λόγος είναι η ελάττωση της περιοχής απογύµνωσης (Eικόνα 5-7) και η 
ελάττωση των φορέων που είναι απαραίτητα να διατηρήσουν το στρώµα αναστροφής 
[51]. Όταν το δυναµικό του υποστρώµατος είναι χαµηλότερο του δυναµικού της 
πηγής τότε η επαφή Β-S είναι ανάστροφα πολωµένη οπότε το φορτίο και το πάχος 
της περιοχής απογύµνωσης είναι αυξηµένα. Έτσι το επιπρόσθετο φορτίο που τότε 
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απαιτείται για να διατηρήσει το κανάλι, φαίνεται ως αύξηση της τάσης κατωφλίου. 
Το αντίθετο ακριβώς συµβαίνει εδώ. Όσον αφορά δε το φαινόµενο latch-up που 
αναφέραµε, τα NMOS transistors που αναπτύσσονται σε p-well (πηγάδι) έχουν διπλό 
φαινόµενο latch-up λόγω και του παρασιτικού BJT µεταξύ body-well-source [52]. Tα 
MOSFET της τεχνολογίας που χρησιµοποιήσαµε έχουν µόνο n-wells οπότε από το 
παραπάνω φαινόµενο θα υποφέρουν µόνο τα PMOS. 
 
 
Εικόνα  5-7.  Η εξάρτηση του πάχους της περιοχής αποκένωσης από την τάση πόλωσης Vbs [53]. 
 
Όµως όσο κανείς αυξάνει την ορθή πόλωση µεταξύ B-S (VBS > 0) τόσο η επαφή p-n 
γίνεται πιο ορθά πολωµένη, ενεργοποιώντας το διπολικό τρανζίστορ npn που δοµείται 
από τις τύπου n Source και Drain και το τύπου p Bulk, οπότε το npn άγει ρεύµα από 
το D→S. Aυτό το ρεύµα εµφανίζεται ως ρεύµα διαρροής και ελαττώνει την εµπέδηση 
εξόδου του MOSFET.  
Mε τις παραπάνω δυνατότητες µείωσης του Vth σχεδιάσαµε ανορθωτές κάνοντας 
χρήση των Backgated-MOSFET για την ευκολώτερη δόµηση του καναλιού στις πολύ 
χαµηλές τάσεις που έχουµε. Στα επίπεδα τάσης εισόδου στον ανορθωτή της τάξης 50-
150mV (VRF≈Vth) που µπορεί να δεχθεί όπως αναφέραµε µέσω ενεργειακής 
συγκοµιδής, το τρανζίστορ θα είναι σε περιοχή υποκατωφλιακής λειτουργίας 
(ασθενούς αναστροφής) κυρίως στα αρχικά στάδια ενός κλιµακωτού ανορθωτή 
πολλών σταδίων, µε το ρεύµα να βρίσκεται σε εκθετική εξάρτηση από την πόλωση 
όπως είδαµε στην (5-12). Ακριβέστερα (BSIM3 ΜΟSFET Model, [54]): 
,
-( ) (1- )(1 ),  /
VVgs ds
nV V
d sub do sub ds
WI I V V kT q
L
e eτ τ τλ= + =        (5-13) 
Eνώ το ανάστροφο ρεύµα διαρροής (reverse leakage, για Vgs=0) που εκφορτίζει τους 
πυκνωτές οπότε ελαττώνει την απόδοση των ανορθωτών, δίνεται από την [55]: 
( )(1 )(1 )
dsV
V





= − +          (5-14) 
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Έτσι τα δύο αυτά ρεύµατα εξαρτώνται εκθετικά από την τάση που δέχονται τα 
τρανζίστορ και άρα από την παρεχόµενη τάση στην κεραία του tag. 
Bέλτιστη µπορεί να θεωρηθεί µια σχεδίαση κατά την οποία µεγιστοποιεί κανείς το 
Id,sub και ελαχιστοποιώντας ταυτόχρονα το Ιleak. Aυτός είναι ο κύριος λόγος της κακής 
συµπεριφοράς των ZVT MOS (zero Vth) µηδενικού κατωφλίου τάσης (ελάχιστα 
θετικό στην πράξη για ΝMOS), λόγω της ταχύτατης διαρροής µέσω του ανάστροφου 
ρεύµατος, όταν το τρανζίστορ θα έπρεπε να είναι κλειστό 100% (OFF state). Η χρυσή 
τοµή εδώ έγκειται µεταξύ της επιλογής ενός ΜΟS µικρού Vth ικανού να δεχθεί πολύ 
µικρές τάσεις και της ανάγκης για απόλυτο κλείσιµο των τρανζίστορς, που 
πραγµατώνεται όταν το Vth είναι αρκετά υψηλό [51]. Προφανώς όταν το τρανζίστορ 
έχει πολύ µικρό κατώφλι, τότε η ικανότητα περιορισµού του ανάστροφου ρεύµατος 
χάνεται οπότε είναι µόνιµα ανοιχτό (ON state) και µεγάλα ρεύµατα υπάρχουν και 
προς την αντίθετη κατεύθυνση [56]. 
Παρόλα αυτά, όταν η ανορθωθείσα τάση έχει πια αυξηθεί στα επόµενα στάδια ενός 
ανορθωτή πολλών σταδίων, τα MOS λειτουργούν στην περιοχή τριόδου και 
συµπεριφέρονται πια ως απλές αντιστάσεις (ωµική περιοχή) µε το ρεύµα απαγωγού 
να δίνεται από την εξίσωση (5-1) που είναι εµφανής η εξάρτηση του ρεύµατος από τη 
γεωµετρία των transistors (W/L). Στην περίπτωση όµως που οι ανορθωτές (Dickson 
VD) χρησιµοποιούν transistors όχι ως διακόπτες (MOS-switch) αλλά συνδεδεµένα ως 
διόδους (MOS-diode) τότε λόγω της µόνιµης σύνδεσης G-D θα λειτουργούν µόνιµα 
στον κόρο έχοντας ρεύµα απαγωγού που δίνεται από την (5-5).  
Επίσης η χρήση µεγάλων διαστάσεων W (µικρή rds) είναι άνευ σηµασίας λόγω των 
πολύ µικρών ρευµάτων που έχουµε στα πολύ χαµηλής τάσης MOS των RFIDs. 
Βέβαια µια αύξηση του W θα επέφερε αύξηση στο ανάστροφο ρεύµα αλλά και στις 
παρασιτικές χωρητικότητες και τις απώλειες. Επίσης χρησιµοποιούµε το ελάχιστο 
εφικτό µήκος καναλιού της τεχνολογίας των 90nm (Lmin = 100nm για ZVT, LVT 
MOSFET) όχι µόνο για την αύξηση του ρεύµατος αλλά και για την ελάττωση της 
πτώσης τάσης VD (Εικόνα 4-9) που ορίσαµε για τις διόδους του ανορθωτή στο 
µοντέλο του RFID tag front-end. Ειδικώτερα, η VD δίνεται βάσει της εξίσωσης (5-5) 









         (5-15) 
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Προφανώς η µικρότερη πτώση τάσης των διόδων (MOS) µειώνει την κατανάλωση 
ισχύος του ανορθωτή και αυξάνει την απόδοσή του. Ο πρώτος όρος της (5-15) βέβαια 
µπορεί να µειωθεί µε τις µεθόδους που αναφέρθηκαν. Ο δεύτερος όρος ελαττώνεται 
µε την αύξηση του aspect ratio W/L που όπως αναφέρθηκε γίνεται κύρια µε τη 
µέιωση του µήκους καναλιού L και όχι µε την αύξηση του W. Eπίσης το πολύ µικρό 
πάχος οξειδίου πύλης της τεχνολογίας των 90nm (tox =21Ǻ) αυξάνει την Cox (εξ. 5-2) 
και προκαλεί ελάττωση της VD. 
 
5.2.2 Floating Gate MOSFETs (FGMOS)  
 
 
Mια άλλη τεχνική µείωσης του Vth επιτυγχάνεται µε τα FG-MOS transistors (Floating 
Gate MOSFETs) που µιµούνται τη λειτουργία των τρανζίστορ τύπου αποκένωσης 
διαύλου (depletion mode) τα οποία και µε µηδενική πόλωση VGS έχουν ήδη δοµηµένο 
ένα αγώγιµο κανάλι (normally close switch (ON)). Τα τρανζίστορ προσαύξησης 
διαύλου (enhancement mode) απαιτούν τάση ώστε να δοµηθεί το κανάλι οπότε σαν 
διακόπτες είναι normally open (OFF). Συνήθως έχουν µια 2η πύλη ελέγχου πλην της 
κανονικής (Εικόνα 5-8), που είναι υπεύθυνη για τον έλεγχο της µεταφοράς φορτίου 
στην πύλη. Η µεταφορά αυτή του φορτίου πραγµατοποιείται είτε µε έγχυση θερµών 
φορέων (hot carrier injection) µέσω του οξειδίου πύλης ή µε τη µέθοδο Σήραγγος 
Fowler-Nordheim (FN - Quantum tunelling field e- emission) από την πύλη ελέγχου 
[42, 52, 56]. Έτσι το Vth αυτών των FG-MOS µπορεί να καθορισθεί µετά ή κατά τη 
διαδικασία παραγωγής στο εργοστάσιο, σε µια καθορισµένη τιµή αναλογη της 
ποσότητας φορτίου που εγχύθηκε στην πύλη και που προκάλεσε τη δόµηση µιας 
περιοχής απογύµνωσης ή ακόµα και αναστροφής εκεί. 
 
 
Εικόνα  5-8.  Η βασική δοµή ενός FG-NMOS και το κυκλωµατικό του σύµβολο [53] 
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Παρόλα αυτά τα FGMOS transistors ούτε ως επιλογή δεν υφίστανται στις σηµερινές 
διαδικασίες παραγωγής. Αυτό συµβαίνει όχι µόνο λόγω κόστους (µασκών 
φωτολιθογραφίας αλλά και αυξηµένων βηµάτων στην εργοστασιακή παραγωγή, όπως 
και στα depletion mode ΜΟSFETs) αλλά και επειδή στα µήκη καναλιού διάστασης 
nm (<100nm) το οξείδιο της πύλης είναι πολύ µικρό (20-60Ǻ) οπότε ένα µετρήσιµο 
ρεύµα πύλης µέσω του SiO2 θα υπάρχει, λόγω της έλλειψης υψηλής εµπέδησης στο 
τόσο µικρό οξείδιο πύλης. Έτσι η πύλη δε θα µπορεί να διατηρήσει εκεί τα φορτία 
που είναι απαραίτητα σε αυτή τη µέθοδο µείωσης της τάσης κατωφλίου. Άλλο 
µειονέκτηµα είναι η ανάγκη πρόσθετης κυκλωµάτωσης και συνήθως και µιας 
µπαταρίας απαραίτητης για τη δηµιουργία των απαραίτητων πολώσεων ή σηµάτων 
χρονισµού, στοχεύοντας πάντα στη µείωση του Vth. Είναι έκδηλο ότι αυτή η 
προσέγγιση δε συνάδει µε τα παθητικά RFIDs που εξετάζουµε. Aκόµα, σε µια άλλη 
προσέγγιση εφαρµόσιµη σε φορετούς στο ανθρώπινο σώµα αισθητήρες, 
χρησιµοποιούν µια τεχνική ονοµαζόµενη ATR (Adaptive Threshold Rectification) 
που δεν απαιτεί πρόσθετη µπαταρία ή Κατανεµητές τάσης (Voltage Distributors που 
παράγουν την απαραίτητη πόλωση VGD = Vbth (Eικόνα 5-11) που ελαττώνει ή και 
µηδενίζει το Vth όπως στην [60])   αφού ακυρώνουν την πτώση τάσης των MOS 
transistors, µέσω της σύνδεσης 4 τρανζίστορ στις πύλες 4 άλλων τρανζίστορ που 
δοµούν έναν ανορθωτή γέφυρας, µε τη βοήθεια ελέγχου 4 διακοπτών διεγειρόµενων 
από το σήµα ενός κυκλώµατος POR (Power On Reset) [59]. Έτσι η «νεκρή ζώνη» 
των 4 ΜΟS-diodes του Bridge FWR (Full Wave Rectifier) χάνεται και το Vth→0. 
Aυτή η λύση µπορούµε να τη θεωρήσουµε ως υβριδική µεταξύ των Backgated και 
Floating Gated MOSFETs. 
 
Εικόνα  5-9. MOS Capacitor µε και χωρίς πόλωση κι ένας ΜΙΜ Capacitor [61] 
Institutional Repository - Library & Information Centre - University of Thessaly





Τέλος, σε µια πιο πρακτική προσέγγιση, εάν θέσουµε έναν MOS πυκνωτή (Εικόνα 5-
9) σε σειρά µε το οξείδιο της πύλης, τότε το φορτίο παγιδεύεται εκεί χωρίς αγώγιµο 
δρόµο διαφυγής άρα εκφόρτισής του [42]. Έτσι η τάση πόλωσης µεταξύ πύλης και 
του MOS-Capacitor είναι σταθερή, οπότε το κατώφλι τάσης µειώνεται κατά το ποσό 
ακριβώς που αυτή η τάση πόλωσης µπορεί να διατηρήσει εκεί. Αν και παρόµοιες 
διατάξεις κρατούν για ~10 χρόνια το φορτίο εκεί στην FG (Floating Gate), απαιτούν 
δύσκολο και κοστοβόρο προγραµµατισµό κι έλεγχο της πύλης FG, δυσχαιρένοντας 
έτσι τη διαδικασία παραγωγής τους. Μια αναλυτική θεώρηση των τεχνικών µείωσης 
της τάσης κατωφλίου βρίσκουµε στην [79] όπου γίνεται εκτενής αναφορά στις 
µεθόδους που χρησιµοποιήθηκαν στους κλασικούς DC-DC µετατροπείς, όπως τα 
Charge Pumps και Charge Transfer Switches (CTS) και που µπορούν να 
χρησιµοποιηθούν στους RF-DC Converters (Rectifiers) µέσω της αλλαγής των 
αντιφασικών ρολογιών µε το σήµα RF, όπως είδαµε. 
 
 
                                             (α)                                                                             (β) 
Εικόνα  5-10. α) Η µετάβαση  προς High-K Dielectrics MOSFETs (SAFC Hitech®), β) Nitride 
ΜΙΜ Capacitor της τεχνολογίας IBM-CMOS9RF στα 90nm, που χρησιµοποιήθηκε [46] 
 
Τους πυκνωτές MOS µπορούµε να τους παράγουµε είτε εκµεταλλευόµενοι την 
περιοχή απογύµνωσης µιας επαφής p-n, ή τη χωρητικότητα µεταξύ του αγωγού της 
πύλης του µονωτικού οξειδίου της πύλης και του ηµιαγωγού του υποστρώµατος 
(Eικόνα 5-9) ή οι δύο οπλισµοί του πυκνωτή να είναι από πολυκρυσταλλικό (Poly-Si) 
πυρίτιο πάνω σε SiO2 και µε µονωτικό πάλι SiO2 (Double Poly) ή τέλος µε την 
ύπαρξη µονωτικού υλικού µεταξύ δύο στρώσεων µετάλλου (ΜΙΜ – Μetal Insulator 
Metal Capacitors, Eικόνα 5-9). Οι τελευταίοι έχουν τεράστια απήχηση σε Aναλογικά 
RF ολοκληρωµένα κυκλώµατα, αφού επιδεικνύουν καλύτερη συµπεριφορά σε 
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υψηλές συχνότητες εµφανίζοντας λιγότερες απώλειες και παρασιτικές επιδράσεις ή 
ρεύµατα διαρροής αλλά και καταλαµβάνοντας ελάχιστο χώρο (ειδικά µε χρήση 
µονωτικών – διηλεκτρικών υλικών υψηλής σχετικής διηλεκτρικής σταθεράς «High-K 
Dielectrics», όπως π.χ. Si3N4 µε µέτρια εr = 7.4 περίπου διπλάσια του SiO2 ή TaN, 
ΖrO2, Y2O3, Al2O3 µε πολύ µεγάλη εr ≈ (10-25)) στο chip σε σχέση µε άλλες 
υλοποιήσεις για την ίδια υλοποιηθείσα χωρητικότητα. Σε όλη την ερευνητική µας 
δραστηριότητα χρησιµοποιήσαµε ΜΙΜ Capacitors (200fF, Q~200 στα 2.45GHz) που 
προσέφερε η τεχνολογία που εφαρµόσαµε (ΙΒΜ-ΜΟSIS, 9LP/9RF) στα 90nm, τύπου 
“Nitride MiM Capacitor” µε τη χρήση δυο πρόσθετων µασκών (QT+HT) στο 
εργοστάσιο (Εικόνα 5-10β). 
Bέβαια έχουν παραχθεί και διηλεκτρικά υλικά (κράµατα Βa, Τa, Ti, La, Zr, Sn, Sr, Hf, 
όπως Ta2O5, TiO2, (Ba,Sr)TiO3, Pb(ZrTi)O3, HfO2) µε πολύ µεγάλη (>1000) 
διηλεκτρική σταθερά που κυρίως χρησιµοποιούνται στην κατασκευή µνηµών DRAM 
πολύ υψηλής (> Gbit) πυκνότητας. Ο λόγος των ερευνών αυτών (Εικόνα 5-10α) είναι 
η αδύνατη συρρίκνωση του SiO2 σε υπονανοµετρικά επίπεδα, αφού τα µόνο λίγα 
άτοµα στο πάχος του υλικού αυτού (δεκάδες ατοµικές ακτίνες µόνο) προκαλούν 
αυξηµένες διαρροές ρεύµατος (Leakage currents).  
 
Εικόνα  5-11. Ελάττωση του Vth µέσω ∆υναµικής πόλωσης Πύλης-Υποδοχής G-D [60] 
 
 
Mε τη βοήθεια παρόµοιων νέων υλικών και της δυνατότητας σµίκρυνσης διαστάσεων 
που αυτά επιφέρουν, στέκει µε πολύ καλή προσέγγιση ακόµα και ο γνωστός Νόµος 
του G. Moore περί του διπλασιασµού κάθε 2 έτη των χρησιµοποιούµενων τρανζίστορ 
στα ολοκληρωµένα κυκλώµατα εξαιρετικά µεγάλης κλίµακας ολοκλήρωσης (ULSI, 
>106 MOSFETs).                                                                                                              
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6.  Ανορθωτές (Μετατροπείς RF→DC) και βοηθητικά 
κυκλώµατα αυτών (Rectifiers, Converters RF-DC)    
 
6.1 H Ανόρθωση (Rectification) ως Μετατροπή της Iσχύος 
Ραδιοσυχνοτήτων (RF) σε Ισχύ Συνεχούς (DC) 
 
Γενικά, οι Ανορθωτές είναι µη γραµµικές διατάξεις και αυτή η µη γραµµικότητά τους 
είναι ουσιαστικά η αιτία της ανόρθωσης. Συνήθως ένα µη ωµικό στοιχείο µε µη 
γραµµική χαρακτηριστική I-V (MOS-Diodes που έχουν µικρότερη περιοχή 
απογύµνωσης από τις διόδους επαφών p-n, ή Schottky diodes) προσδίδει την 
απαραίτητη µετατροπή RF→DC που χρειάζεται για τη λειτουργία των RFID tags 
µέσω συγκοµιδής ενέργειας ραδιοσυχνοτήτων (RF). Προφανώς όµως σε αυτές τις 
υψηλές συχνότητες (UHF + Microwave) και πολύ χαµηλές ισχείς, οι συµβατικοί 
ανορθωτές των Ηλεκτρονικών ισχύος (µικρή συχνότητα, µεγάλη ισχύς) παύουν να 
έχουν χρηστική σηµασία και καθίστανται ακατάλληλοι. Παρόλα αυτά η κλασική 
τοπολογία γέφυρας πλήρους ανόρθωσης (Bridge-FWR) µε τις διόδους (Εικόνα 6-1) 
υφίσταται και στην περιοχή RF, αλλά µε αξιοσηµείωτα µειωµένη απόδοση σε σχέση 
µε άλλες καινοτόµες υλοποιήσεις και τοπολογίες. Η υποβάθµιση αυτή, οφείλεται 
στην ύπαρξη της τάσης κατωφλίου Vth αλλά και της πτώσης τάσης VD αυτών των 4 
γεφυρωµένων ΜΟS-διόδων (δύο ανά ηµιπερίοδο).  
 
                                         (α)                                                                                (β) 
Εικόνα  6-1. α) H κλασική τοπολογία Γέφυρας Πλήρους Ανόρθωσης (Bridge FWR) µε διόδους, β) 
Βridge FWR για RF εφαρµογές, υλοποιηµένος µε PMOS-Diodes. 
 
Oι δίοδοι Schottky παρόλο που έχουν µικρή πτώση τάσης ορθής φοράς (<200mV) 
δεν είναι συµβατοί µε την τεχνολογία CMOS, οπότε δε µπορούν να χρησιµοποιηθούν 
[62, 63]. Το βασικό κυρίως µειονέκτηµα του ανορθωτή γέφυρας είναι ότι η τάση που 
προσπίπτει στον ανορθωτή έχει να υπερκεράσει διπλό κατώφλι (2Vth)  λόγω των 2 
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διόδων, που χρησιµοποιούνται σε κάθε ηµιπερίοδο για την πλήρη ανόρθωση. Έτσι, οι 
νέες τοπολογίες χρησιµοποιούν είτε 2 διόδους (MOS-Diode) και 2 διακόπτες MOS ή 
4 διακόπτες (ΜΟS-Switch), ώστε να αποφεύγουν τη διπλή πτώση τάσης της 
συνδεσµολογίας γέφυρας.  
Aν και η ύπαρξη πολλών τοπολογιών, πηγάζει από τους µετατροπείς από DC→DC 
και εξαρχής φαίνεται πολύ διαφορετική η διεργασία µετατροπής από RF → DC σε 
σχέση µε την αντίστοιχη DC→DC, τα δύο ζητήµατα (ανορθωτές και 
πολλαπλασιαστές τάσης) επικαλύπτονται ισχυρά, αφού πολλά κυκλώµατα κυρίως DC 
→ DC, µετατρέπονται σε µετατροπείς RF → DC, ή οι ανορθωτές ταυτόχρονα δρουν 
και ως αναβιβαστές του επιπέδου της DC τάσης στο ίδιο κύκλωµα και χωρίς εµφανή 
διαχωρισµό. Έτσι πραγµατοποιείται η επιθυµητή ανόρθωση όχι µόνο µε τη χρήση της 
µη γραµµικότητος της χαρακτηριστικής I(V) µιας διόδου, αλλά και βάσει της 
λειτουργίας διακοπτόµενων πυκνωτών (Switched Capacitors) των κλασικών Charge 
Pumps και CTS, χρησιµοποιώντας ως Clock (Ρολόϊ χρονισµού των διακοπών) το ίδιο 
το σήµα RF (διαµορφωµένο ηµιτονικό) που αν και δεν έχει επακριβώς τη µορφή ενός 
τετραγωνικής µορφής ρολογιού, τελικά καθιστά εφικτή τη διακοπτική απαιτούµενη 
λειτουργία.  
Mεταξύ πολλών συνδυασµών και τοπολογιών ανορθωτικών διατάξεων (NMOS, 
PMOS, Diodes, Switches, Full (FWR) or Half (HWR) wave rectifiers, charge pumps 
(CP), charge transfer switches (CTS), voltage doublers (VD), H-bridges) διαχωρίσαµε 
τρεις πρακτικές τοπολογίες µε αρκετά καλή απόδοση ως ανορθωτικές διατάξεις. Τη 
λεπτοµερή ανάλυση των τριών αυτών βασικών τοπολογίων (basic cells) θα 
συναντήσουµε στις τρεις επόµενες παραγράφους. 
 
6.2 Τοπολογία Ανορθωτή “Dickson” (Voltage Doubler-VD) 
 
Η 1η παλαιότερη αλλά κυρίαρχη τοπολογία οφείλει την ύπαρξή της στον J. Dickson 
(1976) και έχει τη µεγαλύτερη χρήση και απήχηση στη βιβλιογραφία. Εισήχθη αρχικά 
σαν µετατροπέας συνεχούς σε συνεχές (Switched Capacitor DC→DC Converter) µε 
χρήση κύρια σε flash EEPROMs και DRAM µνήµες, σε PLL (Phase Locked Loops), 
ως αναλογικός διακόπτης ή για την τροφοδότηση τελεστικών ενισχυτών. 
Χρησιµοποιεί µια µεγάλη (σε πολλά στάδια κλιµάκωσης) αλυσίδα από διόδους (MOS 
σήµερα) συνδεδεµένων µέσω πυκνωτών µε τη είσοδο, όπου αρχικά ένα διφασικό 
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ρολόϊ (CLK+, CLK-) χρησιµοποιούταν στον έλεγχο της σταδιακής µεταφοράς 
φορτίων µεταξύ των πυκνωτών [64]. 
Όπως απεικονίζει η Εικόνα 6-2, το βασικό cell αποτελείται από δύο clamping circuits 
(AC signal level shifter / DC restorer) ή πιο αναλυτικά από ένα κύκλωµα µετατόπισης 
επιπέδου συνεχούς (DC-level shifter) δοµούµενο από το τρανζίστορ σε σύνδεση 
διόδου Μ1 και τον άνω πυκνωτή C (συχνά αναφερόµενο και ως τοπολογία Villard) 
και από έναν ανιχνευτή (φωρατή) κορυφής (peak detector)  δοµούµενο από το άλλο 
MOS-Diode Μ2 µε τον κάτω πυκνωτή C. Έτσι το Μ1 αναγκάζει τον άνω C να 
φορτιστεί στην πολικότητα που δεικνύεται από τη δίοδο Μ1 και ο κάτω οπλισµός του 
πυκνωτή αυτού, θα έχει πια δυναµικό που θα κυµαίνεται µεταξύ µηδέν και της 
διπλάσιας από το πλάτος του εισερχόµενου RF σήµατος τιµής, συν την DC είσοδο 
VLOW, δηλαδή (VLOW + Vo + Vo.sinωt). 
 
Εικόνα  6-2. Basic cell of Dickson’s VD Topology 
 
Έπειτα ο ανιχνευτής κορυφής εξαναγκάζει τον ακροδέκτη εξόδου VHIGH να φορτίζει 
τον κάτω πυκνωτή C σε τάση (VLOW + 2.Vo) (Εικόνα 6-5). Έτσι αµελώντας προς το 
παρόν τις πτώσεις τάσεις των 2 διόδων MOS λόγω του Vth και της αντίστασης 
διαύλου του ΜΟS, έχουµε ένα κέρδος τάσης 2Vo (Voltage Doubler, VD) ή 2.(Vo-
Vdrop) αν λάβουµε υπόψιν και την απώλεια Vdrop τελικά. Επίσης για Ν στάδια η ολική 
ανύψωση τάσης (Voltage Boosting) θα είναι 2.Ν.(Vo-Vdrop). Πολύ πιο ακριβέστερη 
ανάλυση του µη γραµµικού φαινοµένου της απώλειας Vdrop µπορεί να βρει κανείς 
στην [26], όπου µπορούµε να δούµε εκεί και τον τρόπο µετασχηµατισµού από έναν 
µετατροπέα DC-DC σε έναν RF-DC µετατροπέα Ν σταδίων κλιµακωτής σύνδεσης 
(Εικόνα 6-3). 
Κατά το µετασχηµατισµό από την κλασική τοπολογία DC-DC Converter σε µια 
τοπολογία µετατροπέα RF-DC όπου δεν υπάρχει ούτε DC είσοδος ούτε αντιφασικά 
(∆φ = 180ο) ρολόγια (CLK┌┐, CLKneg└┘), συνδέουµε στις θέσεις των ρολογιών τα 
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σήµατα VRF και GND (γείωση) (ή RF+, RF- για τροφοδότηση single ended) 
αντίστοιχα, και στη θέση της DC εισόδου τη γείωση (GND). 
Aν όµως µε βάση το βασικό cell 4 ακροδεκτών της Εικόνας 6-1 σχεδιάσουµε έναν 
ανορθωτή πολλών σταδίων µε σύνδεση σε σειρά (cascaded) των basic cells (Dickson 
VD), τότε λαµβάνουµε τη διάταξη της Εικόνας 6-4, η οποία βέβαια µπορεί να 
χρησιµοποιηθεί και στις 2 άλλες τοπολογίες που θα αναλύσουµε και 
χρησιµοποιήσαµε. Βέβαια η ύπαρξη ήδη των 2 πυκνωτών του βασικού Dickson’s cell 
στα RF+, RF- paths καθιστά µη απαραίτητη την ένταξη τους ξανά στο κύκλωµα της 
Εικόνας 6-4, σε αντίθεση µε τις επόµενες 2 τοπολογίες που θα εξετάσουµε, που 
απαιτούν αυτές τις 2 χωρητικότητες ανά στάδιο για την προστασία διαφυγής της ήδη 
αποκτηθείσας DC τάσης, όπως θα δούµε. 
 
Εικόνα  6-3. Μετασχηµατισµός Dickson DC-DC Converter σε RF (AC) –DC [26] 
 
Βλέπουµε λοιπόν και τον τρόπο της κλιµακωτής σύνδεσης (µορφής καταρράκτη) Ν 
σταδίων απλών cell συνδέοντας τις παλιές συνδέσεις των CLK και CLKneg του DC-
DC Μετατροπέα σε RF+, RF- αντίστοιχα και συνδέοντας στη γη (GND) τον 
ακροδέκτη VLOW του 1ου  σταδίου, λόγω έλλειψης DC τάσης στο 1ο αυτό στάδιο. Οι 
ίδιες συνδέσεις εφαρµόστηκαν σε κάθε είδους ανορθωτή πολλών σταδίων που 
σχεδιάσαµε ανεξαρτήτως τοπολογίας. Ανάλογες κυκλωµατώσεις συναντούµε στις [66, 
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67], ενώ στην [54] έχουµε µια λεπτοµερή ανάλυση για άρτιο και περιττό αριθµό 
σταδίων µε τη βοήθεια των σηµάτων χρονισµού των κυκλωµάτων charge pumps (φ1 = 
RF+, φ2 = RF-). 
Μια εποπτική εξήγηση της λειτουργίας του βασικού Dickson’s cell συνδεδεµένου ως 
RF-DC Converter (Rectifier) έχουµε στην Εικόνα 6-5, όπου παρατηρούµε και τη 
βασική σύνδεση G-D µιας ΝMOS-Diode (as active load) που χάριν ευκολίας έχει 
αντικατασταθεί στο βασικό cell από το σύµβολο µιας κλασικής διόδου επαφής. Η 
ανάλυση ακολουθεί δυο στάδια, ένα ανά ηµιπερίοδο της RF (= (RF+) – (RF-)) 
εισόδου. Στο 1ο στάδιο (VRF < 0) δηµιουργείται η τάση VX από τον αρχικό DC level 
shifter και έπειτα (VRF > 0)  ο peak detector που ακολουθεί κατακρατά την κορυφή 
(peak) της τάσης αυτής. 
 
 




Εικόνα  6-5.  Εποπτική λειτουργία βασικού cell ενός Dickson’s RF-DC Converter 
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Απαντάται και σε διαφορική (Εικόνα 6-6) κλιµακωτή µορφή κύρια ως τοπολογία 
Greinacher (1920) (ή και ως  Cockcroft-Walton σε απλή και διαφορική µορφή 
(Εικόνα 6-7α,β) που επανεφηύραν αργότερα (1932) για άλλη χρήση, την ίδια ακριβώς 
τοπολογία) και που τότε αποτελεί έναν ανορθωτή πλήρους κύµατος [68, 51, 28]. Έχει 
καλύτερη απόδοση ως ανορθωτής πλήρους κύµατος, αφού µε τη θεώρηση της Vout-  
ως
 
γης (GND) η έξοδος διπλασιάζεται και γίνεται (Vout+) - (Vout-) = 2.Vout µε το 
κόστος βέβαια της αναγκαίας διαφορικής δοµής, όλων των επόµενων κυκλωµάτων 
που ακολουθούν στο chip.  Ο κύριος λόγος που αποφύγαµε αυτήν την τοπολογία ήταν 
αυτός. Στην ίδια Εικόνα 6-6 παρατηρούµε και τη δόµηση της τάσης εξόδου στη 
λογική της ανάλυσης της Εικόνας 6-5 του απλού Ηµιανορθωτή µορφής Dickson, 
καθώς και την υλοποίηση ενός ∆ιαφορικού Greinacher Ανορθωτή µε MOS-Diodes. 
 
                                                 (α)                                                                           (β) 
Εικόνα  6-6. α)Τοπολογίες Greinacher (FWR)  1 και 2 σταδίων (απλής και τροποποιηµένης 




Εικόνα  6-7. α) Πολλαπλασιαστής Τάσης (Χ8)  β) ∆ιαφορικός (FWR) Cockcroft-Walton [87] 
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6.3 Τοπολογία GCCR (Gate Cross Connected Rectifier) 
 
Η 2η τοπολογία ονοµάζεται GCCR (Gate Cross Connected Rectifier – Ανορθωτής µε 
διασταυρωµένες τις πύλες των MOSFETs) και πρωτοεισήχθη από τον P.Favrat [69]. 
Αποτελεί τροποποίηση της γέφυρας ανόρθωσης, µε τη χρήση όµως δύο MOS-Diodes 
και δύο MOS-Switches, οπότε λιγότερη τάση απαιτείται για τη λειτουργία του, αφού 
µόνο ένα κατώφλι τάσης Vth πρέπει να υπερκεραστεί ανά ηµιπερίοδο του RF σήµατος 
εισόδου [58, 62, 63, 70]. Βέβαια σε αντίθεση µε τη λειτουργία του ως DC Voltage 
Doubler στην [69] µε τη χρήση δύο αντιφασικών ρολογιών, εδώ το ρόλο των 
ρολογιών αυτών παίζει το σήµα εισόδου RF (RF+, RF-) όπως αναφέρθηκε.  
Μπορεί να αποτελείται είτε από 4NMOS (2 Diodes, 2 Switches) ή από 2NMOS-
switches και 2PMOS-diodes. Προτιµήσαµε την 1η προσέγγιση, όπως και στην Εικόνα 
6-8. Λειτουργεί ως εξής: αν υποθέσουµε ότι η VRF > 0, τότε ο διακόπτης ΜΝ2 ανοίγει 
ενώ κλειστός είναι ο ΜΝ1. Το ρεύµα ρέει στην περίπτωση αυτή µέσω της διόδου 
(MOS-diode) ΜΝ3 και του ανοικτού διακόπτη ΜΝ2, οπότε µόνο µια πτώση τάσης 
υπάρχει στην ηµιπερίοδο αυτή λόγω του Vth του MN3. Στην αρνητική ηµιπερίοδο 
χρησιµοποιούνται τα ΜΝ1, ΜΝ4 αντιστοίχως. Έτσι είναι ένας ανορθωτής πλήρους 
κύµατος (FWR). 
 
Εικόνα  6-8. Gate Cross Connected Rectifier Basic cell (GCCR) –2 Diodes, 2 Switches all NMOS 
 
 Την τοπολογία αυτή τη χρησιµοποιήσαµε σε κλιµακωτή σύνδεση (Ν stages cascaded 
Rectifier στην Εικόνα 6-4, µε αναγκαία τη χρήση των πυκνωτών C που εµποδίζουν τη 
ροή ρεύµατος προς τα πίσω) για την παραγωγή τάσης 1.2V που απαιτούν για τη 
λειτουργία τους τα αναλογικά κυκλώµατα που ακολουθούν στο RFID tag (τα 
ψηφιακά απαιτούν πια 1V ή και λιγότερο). Επίσης το ίδιο κύκλωµα χρησιµοποιήθηκε 
και για την παραγωγή της DC τάσης VFG (pseudo Floating Gate voltage) του 
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ανορθωτή που προτείναµε. Παρουσιάζει δε πολύ καλή απόδοση, ταχύτατη απόκριση 
και χαµηλή κυµάτωση (ripple) συνεχούς τάσης εξόδου σαν ανορθωτής RF-DC. 
 
6.4 Τοπολογία NVC (Negative Voltage Converter) 
 
Η 3η προσέγγιση (1η φορά εµφανιζόµενη στην [74]) είναι µια δοµή αµιγώς 
διασταυρωµένων πυλών (Fully Cross Coupled) ονοµαζόµενη και σαν NVC (Negative 
Voltage Converter) όταν συνδυάζεται µε ενεργές διόδους (µε Τ.Ε.)  (active diodes, 
[71, 72]) αλλά και ως Η-Bridge (4 transistors cell) κύρια σε χρήση του στη Ροµποτική 
για τον έλεγχο της φοράς περιστροφής DC σερβoκινητήρων. Εδώ, και τα 4 standard 
CMOS transistors (2ΝΜΟS, 2ΡMOS) έχουν διασταυρωµένες τις πύλες τους, ενώ 
έχουν όλα το ρόλο διακόπτη (ΜΟS-switch), όπως στην Εικόνα 6-9. Συνήθως, 
χρησιµοποιούνται τρανζίστορ χαµηλού Vth (LVT-MOS) για την ταχύτερη διακοπτική 
λειτουργία αυτών των διακοπτών MOS. Mειονέκτηµα αυτής της τοπολογίας είναι η 
ροή ρεύµατος κατά την ανάστροφη φορά, χωρίς τρόπο παρεµπόδισης, όταν η Vout_dc > 
Vin, κάτι που απαιτεί ιδιαίτερη προσοχή. Λύση στο πρόβληµα αυτό έχει δοθεί στην 
[73] µε τη χρήση δύο NMOS switches στην έξοδο του βασικού cell, που σκοπό έχουν 
να εµποδίζουν την επιστροφή του ρεύµατος προς τα πίσω (current feedback), όταν η 
τάση εξόδου ξεπεράσει την τάση εισόδου σε αυτό. 
 
Εικόνα  6-9. To βασικό cell ενός Ανορθωτή fully cross coupled (NVC - H Bridge) 
 
Έτερο επίσης µειονέκτηµα της τοπολογίας είναι η ύπαρξη ενός παρασιτικού 
Ανορθωτή Γέφυρας που κάνει αισθητή την ύπαρξή του στο χρόνο εκκίνησης του 
ανορθωτή και  που δοµείται από τις παρασιτικές διόδους επαφής p-n µεταξύ 
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σώµατος-πηγής (BS) και σώµατος-υποδοχής (ΒD) (8 diodes/cell) και καθορίστηκε 
από τον S. Mandal ο οποίος ερευνητικά [44] χρησιµοποιεί κύρια αυτή την τοπολογία 
[39, σελ.77]. Βέβαια στην τοπολογία αυτή, σε αντίθεση µε τις δύο άλλες που 
χρησιµοποιούν MOS-diodes, δεν υφίσταται πτώση τάσης λόγω Vth αφού τα 
τρανζίστορ δρουν ως διακόπτες. Παρόλα αυτά υπάρχει µια αµελητέα πτώση τάσης 
λόγω της πάρα πολύ µικρής αντίστασης rds (καναλιού) των MOSFETs όταν είναι 
ανοιχτά (on state). 
Aν επιθυµούµε την επίτευξη υψηλών τάσεων εξόδου, τότε πρέπει να συνδεθούν 
κλιµακωτά πολλά στάδια σε σειρά, όπως στην Εικόνα 6-4. Kαι πάλι 
χρησιµοποιούνται πυκνωτές στα RF+, RF- paths ώστε να αποφευχθεί η ροή ρεύµατος 
ανάστροφα και να ελεγχθεί η DC τάση στην έξοδο. Η λειτουργία του βασικού cell 
είναι όµοια µε αυτή των πολλαπλασιαστών τάσης µε charge pumps ή µε τις διατάξεις 
CTS (Charge Transfer Switch) από την περιοχή των DC-DC converters.  
Ο τρόπος λειτουργίας είναι ξεκάθαρος, αν θεωρήσουµε ότι η VRF  είναι αρκετή ώστε 
να ανοίγει τα MOS-switches (ως ιδανικοί διακόπτες). Φυσικά στην αρχική εφαρµογή 
του κυκλώµατος σαν DC-DC converter, όπως στην [74], δυο ρολόγια αντίθετης 
φάσης απαιτούνταν για την εναλλάξ λειτουργία των διακοπτών. Στην περίπτωσή µας 
το ρόλο των αντιφασικών ρολογιών διαδραµατίζουν τα σήµατα RF+ και RF- [44]. Αν 
θεωρήσουµε επακριβώς ίσα (απολύτως) τα |Vth| των PMOS, NMOS transistors, 
µπορούµε να πούµε ότι ανά ηµιπερίοδο ένας αγώγιµος δροµός κλείνει για τη ροή του 
ρεύµατος διαµέσου δύο MOS-switches. Για παράδειγµα, για τη θετική ηµιπερίοδο 
του σήµατος εισόδου RF (VRF+, High as CLK) το ρεύµα ρέει µέσω των ΜΝ2, ΜΡ1 
και για την αρνητική ηµιπερίοδο (VRF-, Low as CLK ) και προς την ίδια κατεύθυνση, 
µέσω των ΜΝ1, ΜΡ2. Έτσι, σε ένα υποτιθέµενο φορτίο θα αναπτύσσεται τάση VDC = 
2VRF-Vsw (Voltage Doubler) όπου µε Vsw συµβολίσαµε την πτώση τάσης λόγω της 
αντίστασης καναλιού rds των MOS-Switches και λόγω των ανάστροφων ρευµάτων 
που µπορεί να υπάρξουν. Σε µια κλιµακωτή σύνδεση Ν βαθµίδων, η έξοδος θα 
ισούται µε VDC = Ν.(2VRF - Vsw), οπότε είναι φανερό το κέρδος εν σχέσει µε έναν 
κλιµακωτό  ανορθωτή Dickson N stages, που έχει έξοδο όπως είδαµε, 2.Ν.(Vo -Vdrop) 
= Ν.(2Vo - 2Vdrop). Στην εικόνα 6-9 (όπως ακριβώς και στην 6-8) βλέπουµε και τις 
συνδέσεις υποστρώµατος που απαιτούνται για την αποφυγή δόµησης παρασιτικών 
διπολικών τρανζίστορ (Latch-up effect) και των ρευµάτων διαρροής που αυτή 
συνεπάγεται. Έτσι το σώµα στα NMOS συνδέεται στη γη (ως χαµηλότερο δυναµικό), 
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ενώ το σώµα των PMOS στο υψηλότερο δυναµικό (εδώ η έξοδος ή γενικά η 
τροφοδοσία). Αν και αυτή είναι µια κλασική αντιµετώπιση του Latch-up, εντούτοις 
λόγω της ανυπαρξίας µιας γείωσης, σε ένα floating RF σήµα δεν είναι ξεκάθαρος ο 
τρόπος σύνδεσης του υποστρώµατος (Bulk) ή του πηγαδιού (Well). Έτσι, 
εναλλακτικά έχει συσταθεί µια µέθοδος ρύθµισης του υποστρώµατος (Bulk regulation 
or Adaptive Substrate biasing) ή προσαρµοστικής πόλωσης αυτού στις [58, 71], µε τη 
χρήση δύο πρόσθετων NMOS ή PMOS συνδεδεµένων στο υπόστρωµα ώστε να το 
θέτουν στο κατάλληλο δυναµικό την κάθε στιγµή. Παρόλα αυτά στο κύκλωµα αυτό 
(Εικόνα 6-9), δεν αποτελεί και πολύ µεγάλο πρόβληµα το παραπάνω, διότι είναι 
σχεδόν ιδανική η σύνδεση του υποστρώµατος. 
6.5 Θεωρητική Ανάλυση της προταθείσας τοπολογίας ενός 
pseudo-FG Ανορθωτή ( Pseudo-Floating Gate Rectifier)   
 
Σύµφωνα µε το basic cell του ανορθωτή Dickson αλλά και του ανορθωτή GCCR, 
εισάγουµε µια τροποποιηµένη κυκλωµάτωση µε την προσθήκη άλλων δύο MOS-
diodes και δύο πυκνωτών στην αγώγιµη διαδροµή µεταξύ D-G (εκροής-πύλης) των 
ήδη υπαρχόντων MOS-diodes των αρχικών basic cells, όπως απεικονίζεται στις 
Εικόνες 6-10 και 6-11 µε βάση τα βασικά cell των Εικόνων 6-2 και 6-8 αντίστοιχα. 
 
Εικόνα  6-10. Το βασικό cell ενός pseudo-FG Ανορθωτή τύπου Dickson  
 
Το σήµα VFG που είναι απαραίτητο για την ελλάτωση της τάσης κατωφλίου Vth, 
µπορεί να παραχθεί από ένα στάδιο ενός GCCR ανορθωτή αποτελούµενου από 4 
NMOS ZVT transistors (Zero Vth), δυνατότητα που µας δίνει η τεχνολογία που 
χρησιµοποιήσαµε στα 90nm (NMOS ZVT only in technology library of IBM). Ο 
λόγος χρήσης τρανζίστορ µε (περίπου) µηδενικό κατώφλι είναι προφανής, σύµφωνα 
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µε όσα αναφέρθηκαν ειδικά σε αυτό το 1ο στάδιο του ανορθωτή όπου η λαµβανόµενη 
τάση VRF είναι ελάχιστη. 
 
Εικόνα  6-11. Το βασικό cell ενός pseudo-FG Ανορθωτή τύπου GCCR  
 
Φυσικά η βοηθητική αυτή τάση VFG µπορεί να παραχθεί και από ένα στάδιο ενός 
ανορθωτή NVC που σύµφωνα και µε την Εικόνα 6-9, δοµείται από 2 ΝΜΟS και 
2PMOS transistors. H έλλειψη όµως, ZVT PMOS στην παραγωγή καθιστά 
απαραίτητη την εναλλακτική λύση των LVT PMOS (Low Vth) που ασφαλώς και 
µειώνει την απόδοση του συγκεκριµένου ανορθωτή, όπως είδαµε και στις 
εξοµοιώσεις. Έτσι στο chip που παρήχθη τελικά, χρησιµοποιήθηκε η τοπολογία 
GCCR ZVT NMOS για την παραγωγή της VFG µιας και επέδειξε όχι µόνο ταχύτατη 
απόκριση αλλά και πολύ χαµηλή κυµάτωση της τάσης εξόδου συνεχούς. Όπως ήταν 
αναµενόµενο, ακόµη χειρότερη απόδοση επέδειξε η παραγωγή της VFG από ένα 
στάδιο ενός Dickson ανορθωτή µε τa 2 MOS-diodes ανά ηµιπερίοδο και το διπλό 
κατώφλι που πρέπει να ξεπεραστεί για τη λειτουργία της ανόρθωσης. Ακόµα και µε 
χρήση ZVT NMOS στην περίπτωση τούτη ήταν πολύ µεγάλη (Κεφάλαιο 7) κι η 
χρονική καθυστέρηση εξέλιξης του φαινοµένου της ανόρθωσης (settling time), αλλά 
και η κυµάτωση (ripple)  της παραγόµενης κατά προσέγγιση DC τάσης. 
 
 
Εικόνα  6-12. Ένα FG-NMOS µε µηδενικό κατώφλι τάσης Vth λόγω της πόλωσης VFG 
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Έτσι στο τµήµα σύνδεσης D-G των ΜOS-diodes M1, M2 (Εικόνα 6-10) ή ΜΝ3, 
ΜΝ4 (Εικόνα 6-11)  εισέρχεται µια διαφορά δυναµικού που, όταν ισχύει η εξίσωση 
VFG = Vth, τότε θα είναι Vs = Vd, οπότε τα ΝΜΟS-diodes µετατρέπονται τότε σε 
transistors µε µηδενικό ή ελάχιστο κατώφλι τάσης, αναλόγως βέβαια της τιµής της 
τάσης VFG (Εικόνα 6-12). Το φορτίο, που συγκεντρώνεται στους πυκνωτές Ca, Cb 
µέσω της τάσης VFG, παραµένει ιδανικά εκεί µη βρίσκοντας δρόµο (δίοδοι 
ανάστροφα πολωµένες) διαφυγής-εκφόρτισής του. Βέβαια, η προτεινόµενη λύση 
είναι στατικής κι όχι δυναµικής [76] αντιµετώπισης του προβλήµατος µείωσης του 
Vth, αφού είναι σχετικά µικρό το εύρος µεταβολής της τάσης VFG για διαφορετικές 
τιµές της RF τάσης εισόδου στο RFID tag, ειδικά αν µόνο ένα στάδιο ανορθωτή (µε 
Zero Vth MOSFETs)  χρησιµοποιείται για την παραγωγή της VFG. H χρήση 
περισσότερων σταδίων θα ήταν εφικτή αν συνοδεύοταν από κύκλωµα προστασίας 
από υπέρταση για τις περιπτώσεις των πολύ κοντινών αποστάσεων (near field) 
reader-tag, που η VRFin άρα και η VFG είναι υψηλής τιµής. Bέβαια σε τέτοιες 
περιπτώσεις, λύση θα ήταν η παύση ύπαρξης της τάσης VFG εως ότου η απόσταση 
reader-tag να αυξηθεί και να µειωθεί η εισερχόµενη τάση στο chip,  µε άµεση την 
ανάγκη ύπαρξης τότε της VFG ώστε να µειώνει το υπαρκτό κατώφλι Vth. 
Η χρήση δε περισσότερων από ενός σταδίων στην υλοποίηση της τάσης VFG όπως 
έδειξαν και οι εξοµοιώσεις, κρίθηκε ασύµφορη, λόγω των αυξηµένων παρασιτικών 
χωρητικοτήτων αλλά και των µεγαλύτερων διαρροών ρεύµατος, αφού όπως είπαµε 
γίνεται χρήση ZVT MOSFETs που έχουν σχεδόν µηδενικό κατώφλι, οπότε έχουν 
τεράστια ανάστροφα ρεύµατα (δεν κλείνουν ποτέ ως διακόπτες) όπως αναφέρθηκε. 
H λύση που προτάθηκε µειώνει το κατώφλι τάσης Vth αυξάνοντας την απόδοση του 
ανορθωτή και άρα την εµβέλεια του tag, αλλά ταυτόχρονα επιδρά και στην αντίσταση 
(rds = Ron) των MOS-switches ελαττώνοντάς τη µε βάση τη σχέση (5-8). Αυτό είναι 
πολύ σηµαντικό για τη φόρτιση των πυκνωτών στον ανορθωτή, µέσω ενός (κατά 
προσέγγιση) κυκλώµατος 1ης τάξης RC, σταθεράς χρόνου on onτ = R .2C = 2R C (2C, 
λόγω των 2 πυκνωτών ανά στάδιο ενός ανορθωτή Ν κλιµακωτών σταδίων) [75]. 
 
6.6 Ανάλυση λειτουργίας Ανορθωτή τοπολογίας «Dickson»  
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Ας θεωρήσουµε τον Ν σταδίων Ανορθωτή Dickson της Εικόνας 6-3, όπου βέβαια οι 
δίοδοι µπορούν να αντικατασταθούν από MOS-diodes σύµφωνα µε την 
κυκλωµάτωση της Εικόνας (6-5), οπότε έχουµε την τοπολογία της Εικόνας 6-13 [54]. 
Σε µια πρώτη προσέγγιση, αν θεωρήσουµε ως RF είσοδο σε αυτόν τον κλιµακωτό 
ανορθωτή την τάση RFin = RFin+ - RFin- = Vo.cosωt, τότε η βασική του λειτουργία 
µπορεί να αναλυθεί, αν θεωρήσουµε για ευκολία ως φ1 τη διάρκεια Τ/2 όπου η       
RFin > 0 και ως φ2 την επόµενη Τ/2 διάρκεια χρόνου µε RFin < 0 (παρόµοια µε την 
περίπτωση των απαραίτητων αντιφασικών ρολογιών λειτουργίας των Charge Pumps 
και CTS). Έτσι, θεωρώντας ιδανική την απόδοση του ανορθωτή άρα και της 
µεταφοράς του φορτίου και χωρίς την ύπαρξη του πυκνωτή φόρτου CL στην έξοδο 
(µεγάλης τιµής χωρητικότητας για την ελάττωση του ripple) έχουµε µε βάση την 
εικόνα 6-13: 
 
Εικόνα  6-13. Ν stages Cascaded Dickson Rectifier with MOS-Diodes 1 1( ,   if N even)M C ∃  
 
 Για φ2 = 1 τότε ο πυκνωτής C1 φορτίζεται στην τάση του πλάτους Vo. Aκόµη κι όταν 
η είσοδος είναι µικρότερη από Vo, o πυκνωτής C1 δεν εκφορτίζεται αφού η δίοδος Μ1 
είναι ανάστροφα πολωµένη. Για φ1 = 1 ο αριστερός οπλισµός του πυκνωτή C1 θα έχει 
πια τάση 2Vo  ανοίγοντας το Μ2 και φορτίζοντας τον C2 σε τάση 2Vo. Κατόπιν για    
φ2 = 1, ο C3 φορτίζεται σε τάση 3Vo, αφού ο πάνω οπλισµός του C2 δρα τότε ως 
µπαταρία τάσης 2Vo. Ακολούθως για φ1 = 1, o C3 αποκτά τάση 4Vo πια, ανοίγοντας το 
Μ4 και φορτίζοντας τον C4 σε τάση 4Vo κ.ο.κ. (βλ. και τα έγχρωµα βέλη της Εικόνας 
6-13). Εντέλει στην ιδανική περίπτωση η έξοδος θα είναι Vout = N.Vo.  
Στην πραγµατικότητα (µη ιδανική περίπτωση) η έξοδος Vout για το κάθε στάδιο του 
ανορθωτή θα είναι [64, 76, 77]. 
( ) _ _ .out dc o in o in out outV V V V R−∆ = − Ι≃       (6-1) 
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out onR R fC= +        (6-2) 
Οπότε για τον Ν σταδίων ανορθωτή, θα ισχύει: 
( ) _(1 / ')
'
out
out dc o in out on
NIV NC C V NI R fC+ − −≃     (6-3) 
Eνώ λόγω και των παρασιτικών (µε τιµή µεγαλύτερη πάντοτε στον κάτω οπλισµό 
κάθε πυκνωτή) χωρητικοτήτων (stray capacitance), ' parasiticC C C= + , οπότε 
προσεγγιστικά παίρνουµε ότι: 
( ) _( / ')   
'
out
out dc o in out on




≃   (6-4) 
Όλα αυτά συµβαίνουν λόγω του ότι στη σύνδεση καταρράκτη της Εικόνας 6-4 ο 
ακροδέκτης VLow του 1ου σταδίου συνδέεται στη γη και όχι σε κάποια τάση DC 
(ανύπαρκτη στην περίπτωσή µας όπου µόνο η τάση RF εισέρχεται στον ανορθωτή, 
στις παλιές συνδέσεις των αντιφασικών ρολογιών των Charge Pumps) αλλά και βάσει 
της ισοδύναµης δυναµικής αντίστασης µε την οποία ένας διακοπτόµενος πυκνωτής 
(Switched Capacitor) µπορεί να εξοµοιωθεί. Πράγµατι µε βάση τη θεωρία των 





I I TQ CV I T V Rf Cf Cf C= = = => = → = =      (6-5) 
Mπορούµε δηλαδή, να εξοµοιώσουµε µε την αντίσταση αυτή κάθε πυκνωτή 
διακοπτόµενης λειτουργίας. Βέβαια στην περίπτωσή µας δεν υπάρχουν clocks 
συχνότητας f ώστε να επιτελούν τη διακοπτική λειτουργία των πυκνωτών, αλλά το 
ρόλο των αντιφασικών ρολογιών τον έχει, όπως είπαµε, το RF σήµα (RF+ ≡ CLK,   
RF- ≡ CLKneg)  κατά προσέγγιση όµως, αφού έχει ηµιτονοειδή κι όχι τετραγωνική 
µορφή (γενικά µπορεί µε αρκετή επιτυχία, να χρησιµοποιηθεί κάθε είδους 
συµµετρικό σήµα, µε ίδιες µέγιστες αρνητικές και θετικές τιµές). 
Έτσι µπορούµε να κάνουµε µια εκτίµηση της κυµάτωσης ∆V (ripple) της DC τάσης 
εξόδου (σχεδόν συνεχής). Όπως προείπαµε, η µείωση της Vth προκαλεί την ελάττωση 
της Ron των ΜΟS-diodes, οπότε έχουµε πιο ταχεία (µείωση της σταθεράς 
χρόνου onτ =2R C ) φόρτιση των πυκνωτών, όταν Vth < Vin < VRF_in (για Tα < t < “Εnd 
of charging”, στην Εικόνα 6-14). 
Πράγµατι για τη φόρτιση κάθε πυκνωτή, θα ισχύουν οι γνωστές σχέσεις: 
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=         (6-6) 
 2( ) 1 on
t
R C





= ∆ −        (6-7) 
Έτσι µειώνεται και το ripple ∆V της DC τάσης εξόδου του ανορθωτή. H κυµάτωση 
µπορεί επίσης να ελαττωθεί µε τη χρήση πυκνωτών σχετικά µεγάλης χωρητικότητας, 
µε ίδια όµως τιµή όπως απεδείχθη στην [78]. Eπίσης η ένταση του ρεύµατος Ιout της 
(6-1) που επιδρά στην κυµάτωση αλλά και στο ρεύµα ic(t) της (6-6), έχει την 
ακόλουθη συµπεριφορά συναρτήσει του χρόνου:  
 
Εικόνα  6-14. Η λειτουργία της Ηµιανόρθωσης (HWR) σε χρόνο µιας περιόδου Τ 
 
Για ένα µικρό χρονικό διάστηµα dt λίγο µετά τη χρονική στιγµή Τα αλλά και λίγο 
πριν την Τβ, τα τρανζίστορ είναι σε ασθενή αναστροφή (υποκατωφλιακή λειτουργία) 
έχοντας ρεύµα Ιοut που δίνεται από την εξίσωση 5-12 ή ακριβέστερα από την 5-13 και 
που εξαρτάται εκθετικά από την τάση VGS. Κατά τη χρονική διάρκεια Τα+dt < t < Tβ-
dt το ρεύµα Ιοut  θα δίνεται από την εξίσωση 5-5 µιας και τα ΜΟS-diodes βρίσκονται 
πάντα στον κόρο, όπως είδαµε και στην παράγραφο 5.1, όπου το ρεύµα έχει 
παραβολική εξάρτηση από την τάση VGS και όχι γραµµική ή εκθετική. 
Μπορούµε λοιπόν, να προβούµε και σε µια προσέγγιση σχετική µε τον ιδανικό χρόνο 
φόρτισης των πυκνωτών για την βέλτιστη λειτουργία του ανορθωτή. Είναι γνωστό ότι 
ένας πυκνωτής απαιτεί χρονικό διάστηµα περίπου 5τ ώστε να φορτιστεί σχεδόν 
πλήρως (99.3%). Έτσι για τη συχνότητα των f = 2.45GHz που χρησιµοποιήσαµε θα 
πρέπει να ισχύει προσεγγιστικά ότι: 
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5 5 .2 3 / 4 3 /(40. )on onR C T R T Cτ = ≤ => ≤        (6-8) 
Οπότε για C = 200fF που χρησιµοποιήθηκε και αφού έχουµε Τ=1/f ≅ 0.41ns, θα 
πρέπει τότε η ωµική αντίσταση Rοn 153≤ Ω , που όµως αποτελεί όχι εύκολα ελέγξιµη 
και διαχειρίσιµη τιµή, αφού -προσεγγιστικά- δίνεται από την: 
1 1




GS thox GS th





      (6-9) 
Ο υπολογισµός της κυµάτωσης (ripple) ∆V (peak-peak) µπορεί να γίνει αν σκεφτούµε 
το φορίο που µεταφέρεται ανά περίοδο, που είναι προφανώς, q = IT = I/f, οπότε αυτό 
το φορτίο φορτίζει πυκνωτές µε σύνδεση σε σειρά σε έναν Ν σταδίων Ανορθωτή, 
οπότε: 
1
1 1 2 3
...






C C CI N IV IT V N N
C f C C C C fC=
= =   ∆ = = + + + + →∆ = +   
   
∑   (6-10) 




IV f C∆ =    (6-11) 
Απ’όπου είναι φανερή η δυνατότητα ελάττωσης της κυµάτωσης της DC τάσης εξόδου, 
µε τη χρήση µεγάλων χωρητικοτήτων για δεδοµένη συχνότητα λειτουργίας. Στην ίδια 
σχέση µε την (6-11) µπορούµε και προσεγγιστικά να φτάσουµε, αν για την περίπτωση 
της πλήρους (FWR) ανόρθωσης, θεωρήσουµε ότι στο χρονικό διάστηµα T’ που δεν 
άγει η δίοδος και ο πυκνωτής εκφορτίζεται, θα χάνει φορτίο ΙDC.T’ oπότε η µεταβολή 
της τάσης στα άκρα του θα είναι (η κυµάτωση δηλαδή) ∆V = ( ΙDC.T’)/C, οπότε 
επειδή προσεγγιστικά είναι Τ’ ≈ Τ/2 = 1 / (2f), παίρνουµε ότι ∆V = IDC / (2Cf). 
Βέβαια στην περίπτωση της ηµιανόρθωσης έχουµε διπλάσια κυµάτωση που δίνεται 
από την εξίσωση (6-11), δηλαδη ∆VHWR = 2.∆VFWR.  
 
Εικόνα  6-15. Η γωνία αγωγής Θc κατά τη λειτουργία της Ηµιανόρθωσης (Τάξη C, Θc < π) 
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H τάση συνεχούς στην έξοδο µπορεί να υπολογισθεί για την πλήρη ανόρθωση, από 
την απλή σχέση: VDC = Vpeak – IDC / (4Cf), δηλαδή η διάταξη ανόρθωσης εµφανίζεται 
σαν µια πηγή (πολικής) τάσης (HE∆), δυναµικού Vpeak και εσωτερικής αντίστασης 1 / 
(4Cf) (για FWR). 
Όσον αφορά το ρεύµα που κατά τη διάρκεια της ανόρθωσης ρέει ανά περίοδο, ήδη 
αναλύσαµε τη χρονική του συµπεριφορά ανάλογα και µε το σε ποια περιοχή 
λειτουργίας βρίσκονται κάθε φορά τα ΜΟSFETs.  
Mπορούµε όµως, να εκτιµήσουµε τη συµπεριφορά του ανορθωτή και να 
υπολογίσουµε το ακριβές ρεύµα του ανά χρονικό διάστηµα, αν δανειστούµε τα 
συµπεράσµατα από τους ενισχυτές σε τάξη C, που έχουν γωνία αγωγής Θc µικρότερη 
από π rad (Εικόνα 6-15) [80]. Οι ενισχυτές τάξης C ως γνωστόν άγουν για χρονικό 
διάστηµα λιγότερο από το 50% της περιόδου του σήµατος εισόδου. Η παραµόρφωση 
στην έξοδο είναι πολύ µεγάλη, αλλά µπορούµε να πετύχουµε (κύρια σε RF 
συντονιζόµενους ενισχυτές) απόδοση ισχύος της τάξης του 90%. Ουσιαστικά 
λαµβάνουµε παλµούς ρεύµατος µε διάρκεια αρκετά < T/2, όπως ακριβώς συµβαίνει 
και µε την περίπτωσή µας που το ρεύµα είναι µηδέν για χρόνο > Τ/2. Εκτός από τον 
υπολογισµό του ρεύµατος στην [80] µε βάση τη λειτουργία σε τάξη C, ανάλογα 
µοντέλα ανορθωτών έχουν προταθεί από την [54] µε πολύ ακριβή αλλά περίπλοκο 
τρόπο και από την [81] µε λιγότερη ακρίβεια µα µε πιο εύκολη θεώρηση. Στην 
τελευταία το ρεύµα εξοµοιάζεται µε παλµούς τριγωνικούς σε µια πολύ φυσική 
προσέγγιση που δίνει την τελική DC τάση εξόδου, µέσω της τάσης κορυφής (Vp) του 
RF σήµατος εισόδου, αν αφαιρέσουµε την πτώση τάσης (κύρια οφειλόµενη στην 




dc RF peak MOS drop p th
ox





= − = − +  
 
     (6-12). 
 
6.7 Ανάλυση της λειτουργίας Ανορθωτών µε MOS-Switches  
 
6.7.1 MOS-Switches and CMOS-Switches (TG-Τransmission Gates)   
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Στην περίπτωση των Ανορθωτών µε διασταυρωµένες τις πύλες των τρανζίστορς, 
έχουµε χρήση αυτών ως διακόπτες (MOS-switches) τόσο στην περίπτωση του GCCR 
(2 MOS-switches) όσο και στην περίπτωση του NVC (4 MOS-switches) όπως 
αντίστοιχα παρατηρούµε στις Εικόνες 6-8 και 6-9. Γενικά προτιµάται η χρήση των 
NMOS-switches λόγω της µεγαλύτερης ευκινησίας των e- έναντι των οπών (µp ≈ µn/3 
οπότε από την εξίσωση 6-9 έχουµε ότι Ron_P  ≈ 3Ron-N). 
H λειτουργία του MOSFET ως διακόπτη έγκειται στη χρήση της αντίστασης διαύλου, 
που όταν το MOSFET είναι ανοιχτό είναι ελάχιστη (rds→0, Eξίσωση 6-9), oπότε το 
σήµα εισόδου περνά στην έξοδο (Switch Closed) και που όταν το MOSFET είναι 
κλειστό είναι τεράστια (MΩ ή GΩ, ΙLeak→0), οπότε ο διακόπτης ανοίγει (Switch 
Opened). Ο έλεγχος γίνεται από την τάση στην πύλη G του transistor όπου όταν 
υπερκεράσει το κατώφλι Vth τότε άγει το τρανζίστορ, ενώ η ροή του σήµατος µπορεί 
να γίνει και προς τις δυο κατευθύνσεις, αφού ο ρόλος των ακροδεκτών S, D µπορεί να 
αλλάξει ανάλογα µε την τιµή δυναµικού στον κάθε ακροδέκτη εξ’αυτών. Για NMOS 
τρανζίστορ, S (Πηγή) θεωρείται ο ακροδέκτης µε το πιο αρνητικό δυναµικό (πιο 
θετικό για PMOS). Έτσι, ο κάθε διακόπτης είναι ΟΝ (κλειστός) όταν η έξοδος 
ακολουθεί την είσοδο και OFF (ανοιχτός) όταν η έξοδος παραµένει σταθερή 
ανεξαρτήτως της τάσης εισόδου. Oυσιαστικά ένας NMOS-Switch περνά στην έξοδό 
του όλα τα σήµατα εισόδου του που είναι ≤ Veff = VGS-Vth. Τη λειτουργία αυτή 
βλέπουµε και στην Εικόνα 6-16α, όταν το σήµα της πύλης CLK = High (ΟΝ, Track) 
κι όταν το σήµα πύλης CLK = Low (OFF, Freeze or Hold) [45]. 
 
 
                                                            (α)                                                                              (β) 
 
 Εικόνα  6-16. α) ∆ιακόπτης NMOS-Switch και β) CMOS Switch (TG) 
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Το κύκλωµα της εικόνας 6-16 αποτελεί και ένα κύκλωµα ουσιαστικά ∆ειγµατοληψίας 
και Συγκράτησης (Sample and Hold, S/H) που απαιτείται κατά τη µετατροπή 
Αναλογικού σήµατος σε ψηφιακό (Α/D Conversion). Bέβαια πολύ καλύτερη 
συµπεριφορά επιδεικνύει ως διακόπτης µια Πύλη ∆ιέλευσης (Transmission Gate -TG, 
Eικόνα 6-16β) ή CMOS-Switch που δοµείται από την παράλληλη σύνδεση ενός 
PMOS µε ένα NMOS, συνδέοντας εναλλάξ τους ακροδέκτες S, D. Tο ρολόγια 
διέγερσης του διακόπτη είναι αντιφασικά και πρέπει για την αποφυγή παραµόρφωσης 
να ανοιγoκλείνουν ταυτόχρονα οι δύο διακόπτες που τον αποτελούν. 
Η δε αντίσταση αγωγής Ron είναι σχεδόν σταθερή και ουσιαστικά αποτελείται από τον 
παράλληλο ( Ron_eq < min{Ron_N, Ron_P}) συνδυασµό των rds των δυο τρανζίστορ 
NMOS και  PMOS (Ron_eq = Ron_N // Ron_P = σταθερή και ανεξάρτητη της εισόδου αν, 
µnCox(W/L)N = µpCox(W/L)P ). Βέβαια η προηγούµενη θεώρηση προϋποθέτει την 
ταυτόχρονη λειτουργία των NMOS, PMOS transistors στην ζώνη τάσης (Voltage 
Headroom) µεταξύ Vin-Vth_N  και |Vth_P|. Γενικά αν η τάση τροφοδοσίας είναι 
µεγαλύτερη από το άθροισµα (απολύτως) των τάσεων κατωφλίου των 2 
συµπληρωµατικής λειτουργίας τρανζίστορς, τότε το ένα τουλάχιστον θα είναι σε 
κατάσταση ΟΝ, οπότε έχουµε σίγουρο πέρασµα της εισόδου προς την έξοδο (Track). 
Στην περίπτωση όµως πολύ χαµηλών τάσεων, δεν αυξάνεται µόνο η Ron, αλλά 
εξαφανίζεται και το απαραίτητο voltage headroom απαραίτητο για την ταυτόχρονη 
κατάσταση ON των 2 τρανζίστορς [88].  Έτσι σε ανάλογες very low power 
περιπτώσεις προτιµώνται oι απλοί διακόπτες, κυρίως NMOS, όπως εξηγήσαµε. Αυτός 
είναι κι ο κύριος λόγος που οι δικές µας υλοποιήσεις ανορθωτών, µε χρήση TG ως 
διακοπτών, δεν είχαν µεγάλη απόδοση και επιτυχία κατά τις εξοµοιώσεις που 
επιτελέστηκαν (Κεφ. 7). 
 Aν βέβαια αντιµετωπιστεί ως ψηφιακός διακόπτης, τότε αποτελεί βέλτιστη λύση, 
αφού προσφέρει τη δυνατότητα για απόλυτα καλό «0» και «1» δοµηµένα, στη λογική 
του απόλυτου ανοίγµατος των διακοπτών όταν το ΝΜΟS δεχτεί «0», ενώ το PMOS 
δεχτεί «1» µε είσοδο «0», και στο απόλυτο κλείσιµό τους όταν το NMOS δεχτεί «1», 
το PMOS «0» και η είσοδος είναι «1», αντίστοιχα. Αντίθετα οι απλοί ψηφιακοί 
διακόπτες προσφέρουν στην έξοδό τους, είτε απόλυτα καλό «0» (ΝΜΟS, INPUT = 0, 
CLK = 1) είτε απόλυτα καλό «1» (PMOS, INPUT = 1, CLK = 0), µε υποβαθµισµένη 
την κάθε άλλη περίπτωση «1» ή «0» αντιστοίχως. 
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6.7.2 Ανάλυση λειτουργίας ενός Fully Cross Connected Aνορθωτή 
 
Mε µια απλοϊκή µαθηµατική προσέγγιση θα συγκρίνουµε την συµπεριφορά του 
ανορθωτή ΝVC (4 διακόπτες) και κατά προσέγγιση ενός GCCR (2 δίοδοι, 2 
διακόπτες) µε αυτή ενός απλού ανορθωτή γέφυρας (4 δίοδοι), που απεικονίζονται 
στις Εικόνες 6-9, 6-8, 6-1 αντίστοιχα. 
Γενικά η έξοδος ενός Ηµι-ανορθωτή έχει τη µορφή του σχήµατος 6-14. Αν δηλαδή 




= , τότε 
η έξοδος του ανορθωτή θα είναι της µορφής (ακριβώς πριν τον πυκνωτή εξόδου που 
µειώνει την κυµάτωση): 
                                 
2




,  Tα<t<Tβ       (τα MOSFETs είναι ON) 
        Vrect(t)  =  
                                  Vth ,   0 < t < Tα & Τβ <t < Τ/2    (τα MOSFETs είναι OFF) 
 
Όπου θεωρούµε µηδενική την εκφόρτιση των πυκνωτών, όταν τα MOS είναι σε 
κατάσταση OFF, και για το λόγο αυτό, θεωρήσαµε Vrect = Vth όταν Uin < Vth ή τα 
ΜΟSFETs είναι OFF. Επίσης θεωρούµε (µιας κι έχουµε 2 NMOS, 2PMOS switches) 
ότι Vth = max(Vth_NMOS, |Vth_PMOS|) επειδή διαφέρουν γενικά λίγο σε απόλυτες τιµές 
[46]. Το ποσό της διαφοράς δυναµικού αυτής Vth απαιτείται όπως είδαµε για τη 
µετάβαση του transistor από OFF→ON state. H έξοδος βέβαια του ανορθωτή Vrect 
έχει µεγάλη κυµάτωση (ripple) που µπορεί να µειωθεί µε κατάλληλα LPF φίλτρα 



















= = ⇒ = ⇒ = ⇒
Τ Τ Τ
⇒ =
   (6-13) 
 




2 2 2π Va
TTβ
Τ Τ
= −Τ = −  . 
Έτσι η µέση τιµή (περίπου το επίπεδο της DC τάσης µετά το φιλτράρισµα της 
κυµάτωσης) της Vrect µπορεί να βρεθεί µετά από ολοκλήρωση στο χρονικό διάστηµα 
0-Τ/2 (λόγω της συµµετρίας ενός πλήρους κύµατος ανορθωτή, FWR), οπότε: 
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z = , x =  
V V  ,
έχουµε την 
εξίσωση (που θυµίζει και τον ορισµό της γωνίας αγωγής Θc [80]): 
2 1 1 1( ) arcsin( ) cosarcsin( )z x
x xxπ
 = +  
        (6-15) 
Η γραφική της παράσταση της συνάρτησης z(x) απεικονίζεται στην Εικόνα 6-17. 
Για παράδειγµα, όταν x = 1 ή Vin = Vth τότε z(1) = 1 ή Vrect = Vin = Vth. Αν όµως x = 5 
ή Vin = 5Vth τότε z(5) = 0,649 ή Vrect  = 0,649.Vin ή ~65%Vin. Είναι φανερή δηλαδή η 
µεγάλη απόδοση του ανορθωτή αυτού για πολύ µικρές τάσεις κοντά στο κατώφλι 
τάσης Vth των transistors, που συχνά -αν όχι πάντοτε- συµβαίνει στην περίπτωση των 
παθητικών RFIDs. 
Aκριβέστερα, όταν το κατώφλι είναι Vth = 80mV (LVT MOS στα 90nm) τότε για µια 
είσοδο Vin = 2Vth υπολογίζουµε από την εξίσωση (6-15), ότι Vrect = 0,73.2.80 mV = 
116,8 mV τάση την οποία µπορούµε να ενισχύσουµε (έως τα απαιτούµενα 1.2V) είτε 
µε άλλα στάδια ανορθωτών, είτε µε ένα κύκλωµα Charge Pump (CP) ή CTS (Charge 
Transfer Switch) λειτουργίας διακοπτόµενων πυκνωτών, µε ελεγχόµενες τις διακοπές 
από το ίδιο το σήµα RF όπως είπαµε (αντί της χρήσης αντιφασικών clocks που θα 
έπρεπε να παραχθούν, σε βάρος της κατανάλωσης ισχύος στο όλο RFID tag chip). 
Φυσικά αν η είσοδος είναι πιο µεγάλη (σε µικρότερη απόσταση) π.χ. Vin = 3Vth τότε 
εκτιµούµε µια έξοδο του ανορθωτή µε µέση τιµή Vrect  = 0,675.3.80mV = 162 mV, 
που προφανώς σηµαίνει απαίτηση λιγότερων σταδίων (Ν) του CP ή CTS προς 
επίτευξη της ίδιας DC τάσης λειτουργίας (1.2V) των επόµενων διατάξεων. 
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f  =  
 
 
Συγκρίνοντας αυτόν τον ανορθωτή (GCCR ή NVC) µε έναν απλό ανορθωτή πλήρους 
κύµατος συνδεσµολογίας Γέφυρας (Βridge MOS-Diode Rectifier, Εικόνα 6-1), όπου 
όπως είπαµε (Ενότητα 6.1) έχει διπλή πτώση τάσης λόγω της ανάγκης να 
υπερκεραστεί τιµή κατωφλίου 2Vth λόγω των 2 διόδων που λειτουργούν ανά 
ηµιπερίοδο. Έτσι για Vin < 2Vth είναι Vrect = 0 και στην Εικόνα 6-14, για πολύ 
µικρότερο χρονικό διάστηµα από Τ/2 θα έχουµε τάση Vrect, δηλαδή η γωνία αγωγής 
είναι Θc << π. Για τον πλήρους κύµατος ανορθωτή βέβαια η ίδια ανάλυση ισχύει και 
για το χρονικό διάστηµα από Τ/2 έως Τ, µε απόλυτη συµµετρία. 
Έτσι µε τρόπο προσέγγισης παρόµοιο µε πριν (Εξίσωση 6-13), έχουµε: 






























       (6-16) 
Έτσι και πάλι ολοκληρώνοντας στο χρονικό διάστηµα [0,Τ/2], όπου η Vrect = 0 για τα 
διαστήµατα [0,Τα] και [Τβ,Τ/2], έχουµε: 
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  (6-17) 
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V  Vg = , x =  
V V
, έχουµε την εξίσωση: 
 
( )2 2( ) cosarcsing x xπ=         (6-18). 
 
Η γραφική παράσταση της g(x) εικονίζεται στη Εικόνα 6-18. Aπ’όπου είναι εµφανής 
η κακή απόδοση του ανορθωτή τύπου γέφυρας για πολύ χαµηλές τάσεις εισόδου 
κοντά στο κατώφλι Vth αν και αναµενόµενο αφού τώρα διπλό κατώφλι τάσης πρέπει 
να ξεπεραστεί για την ορθή λειτουργία του ανορθωτή. Συγκρίνοντας τις δυο 
συµπεριφορές σχεδιάστηκαν µαζί οι δύο συναρτήσεις z=f(x), g=f(x), όπως στην 
















Από την ίδια συγκριτική Εικόνα 6-19, συµπεραίνουµε επίσης, ότι για x < 21 ή Vin < 
21Vth η συµπεριφορά του 1ου Ανορθωτή (Gate Cross Connected) είναι πολύ καλύτερη 
του 2ου (Κλασικής Γέφυρας Ανόρθωσης) και µάλιστα τόσο καλύτερη όσο η τάση 
πλησιάζει την τάση κατωφλίου Vth κατάσταση που συναντούµε πάντοτε στην περιοχή 
χαµηλών τάσεων εισόδου στα παθητικά RFIDs που συλλέγουν ενέργεια από το 
περιβάλλον. 
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f  =  
 
για τις δυο περιπτώσεις Ανορθωτών. 
 
 
Η περιοχή µετά την τιµή x > 21 εκφράζει τεράστιες τιµές τάσης που είναι ανέφικτες 
στην περίπτωση των RFIDs ακόµη και σε λειτουργία κοντινού πεδίου. Στην ίδια 
Εικόνα 6-19, µπορούµε να παρατηρήσουµε και την τιµή έναρξης των δυο 
συναρτήσεων, δηλαδή την τιµή έναυσης της ανόρθωσης σε κάθε ανορθωτή. Έτσι ο 
µεν 1ος εκκινεί από την τιµή x = 1 ή Vin = Vth ενώ ο 2ος από την τιµή x = 2 ή Vin = 2Vth 
όπως εξηγήσαµε. Πάντως για x > 21 η απόδοση τους συγκλίνει σε µια κοινή τιµή ίση 
µε Vrect ≈ 0,63Vin ή 63%. Επίσης στο όριο µεταξύ τάσεων εισόδου από [Vth, 2Vth] ή   
1 < x < 2 και όπου ο 2ος ανορθωτής είναι σε κατάσταση OFF ο 1ος όχι µόνο είναι ON 
αλλά και η απόδοσή του κυµαίνεται από 70-100%, πράγµα πολύ σηµαντικό στην 
περίπτωσή µας (at very low power RFID operation). 
 
6.7.3 CP, VD και CTS µε Switches (ΜΟS, CMOS - ΤG)   
 
 
Αν θεωρήσουµε έναν απλό διπλασιαστή τάσης που λειτουργεί σε διακοπτόµενων 
πυκνωτών λογική, τότε µπορούµε να αντικαταστήσουµε τους απλούς αυτούς 
διακόπτες MOS σε CMOS-Switches ή TG. Ουσιαστικά η λειτουργία που θα εξηγηθεί 
αποτελεί τη βάση στην οποία στηρίζουν την ύπαρξή τους τα κυκλώµατα Charge 
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Pumps (CP DC-DC Converters) και CTS (Charge Transfer Switches). Οι τοπολογίες 
CTS αποτέλεσαν ουσιαστικά την εξέλιξη των απλών CP (κύρια τύπου Dickson ή 
Μakowski VD) στη βάση βελτίωσης τους µε σκοπό είτε την ελάττωση ή και 
εξάλειψη του «φαινοµένου σώµατος» (Body effect) είτε την ελάττωση της τάσης 
κατωφλίου Vth. Oι δεύτερες τεχνικές και καινοτόµες εξελίξεις απασχολούν και το 
πεδίο έρευνάς µας, ενώ οι πρώτες όχι ιδιαίτερα, λόγω της µικρής συµβολής του 
«φαινοµένου σώµατος» κατά τις πολύ χαµηλές τάσεις που χρησιµοποιούνται στα 
παθητικά κυκλώµατα νανοµετρικά (<0.1um) ολοκληρωµένων ανορθωτών των RFIDs. 
 
Εικόνα  6-20.  ∆ιπλασιαστής Τάσης (Voltage Doubler-VD) τοπολογίας Makowski [83] 
 
Με βάση λοιπόν την Εικόνα 6-20, όπου έχουµε την έτερη πιο συχνή τοπολογία 
διπλασιαστών τάσης (VD), τύπου Makowski [83], η λειτουργία του έχει ως εξής: 
Για τη φάση Ι του ρολογιού Φ = 1 (Φ’= 0) οι διακόπτες S1, S3 είναι κλειστοί και ο 
διακόπτης S2 ανοιχτός. Έτσι η τάση στον πυκνωτή θα είναι Vc = Vin. Kατόπιν και για 
την άλλη φάση ΙΙ του ρολογιού Φ’= 1 (Φ = 0) ο S2 κλείνει (οι S1, S3 ανοίγουν) οπότε 
το σήµα εισόδου Vin έρχεται στον πυκνωτή, στον οποίο ήδη υπάρχει από πριν το 
φορτίο Qc = C.Vin oπότε λόγω της αρχής διατήρησης του φορτίου, έχουµε: 
  C       C   
( ). . 2
up bottom
out in in out inV V C V C V V− = ⇒ =
       (6-19) 
Έτσι έχουµε ένα στάδιο ενός ∆ιπλασιαστή τάσης µε χρήση 3 διακοπτών είτε MOS-
Switches είτε CMOS-Switches (TG). Bέβαια µπορούµε να συνδέσουµε κλιµακωτά 
(cascaded) πολλούς διπλασιαστές τάσης µε σκοπό την επίτευξη µεγάλης τιµής τάσης 
συνεχούς στην έξοδο. To κέρδος τάσης µιας τέτοιας τοπολογίας Ν σταδίων είναι ο 
(Ν+1)στός αριθµός της ακολουθίας Fibonacci που προκύπτει αν ο κάθε επόµενος 
αριθµός της προκύψει από το άθροισµα των 2 αµέσως προηγούµενων ( Xn = Xn-1 + 
Xn-2, δηλ. 1,1,2,3,5,8,13,21,34,55,89 κλπ). Για Ν = 4 το κέρδος τάσης δηλαδή είναι 8. 
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Εξέλιξη των ∆ιπλασιαστών τάσης έγινε κύρια από τους ερευνητές στην [84] µε σκοπό 
την απαίτηση λιγότερων πυκνωτών (Starzyk VD)  αλλά και MOS-Switches για την 
υλοποίηση της απαιτούµενης τάσης εξόδου από Ν στάδια διπλασιαστών τάσης. Με 
βάση την ανάλυσή τους σχετικά µε το κέρδος τάσης ενός VD υπό φορτίο RL έδειξαν 
ότι η έξοδος είναι µικρότερη προφανώς από 2Vin αλλά το ποσοστό µείωσης 
ελαττώνεται µε τη χρήση µεγάλης συχνότητας των αντιφασικών µη επικαλυπτόµενων 
ρολογιών και µε τη χρήση µεγάλων τιµών χωρητικότητας πυκνωτών. Πρέπει να 
τονιστεί ότι οι ∆ιπλασιαστές τάσης που προαναφέραµε έχουν µόνο διακόπτες και 
καθόλου διόδους σε αντίθεση µε την τοπολογία Dickson που έχει ήδη αναλυθεί. 
  
Εικόνα  6-21. ∆ιπλασιαστής Τάσης (Voltage Doubler-VD) τοπολογίας Starzyk [84] 
 
H λειτουργία αυτού του ∆ιπλασιαστή τάσης µε 2 διακόπτες (Εικόνα 6-21) είναι 
εύκολη, αφού στην µία φάση Ι του ρολογιού, ο πυκνωτής C1 αποκτά τάση VC1 = Vin 
ενώ
 
στην επόµενη φάση ΙΙ του ρολογιού θα ισχύει, Vout = VC1_Phase I + Vin = 2Vin (στην 
ιδανική περίπτωση και χωρίς ωµικό φορτίο στην έξοδο). 
Βέβαια πολλές καινοτόµες υλοποιήσεις [107] έχουν πραγµατοποιηθεί στη λογική της 
µέιωσης της τάσης κατωφλίου αλλά και της εξάλειψης του φαινοµένου σώµατος, 
όπως αναφέρθηκε, κύρια µε την εισαγωγή διακοπτών στην κλασική τοπολογία CP 
Dickson ή µε τη χρήση διακοπτών και µόνο όπως στην περίπτωση των VD. 
Ουσιαστικά πρόκειται για υλοποιήσεις CTS Charge pumps που εµπεριέχουν 
διατάξεις CTS (Charge Transfer Switch) δηλαδή στατικούς  ή δυναµικούς διακόπτες 
ώστε να αυξήσουν το κέρδος τάσης αυτών των CP (κύρια ελαττώνοντας ή 
εξαλείφοντας το Vth). H βασική ιδέα σχεδιασµού ανάλογων κυκλωµάτων CTS είναι η 
χρήση διακοπτών (MOS-Switches ή TG) µε ακρίβεια στο άνοιγµα και κλείσιµό τους 
ως διακόπτες, ώστε να µεταφέρουν τα απαιτούµενα φορτία κατά τη λειτουργία 
διακοπτόµενων πυκνωτών, χωρίς την ύπαρξη πτώσης τάσης που τα ΜΟS-diodes 
εγγενώς αναπόφευκτα έχουν. Έκδηλο είναι, πως ένα τρανζίστορ σε διακοπτική 
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λειτουργία, καταναλώνει πολύ  λιγότερη ισχύ αφού εργάζεται εκτός της περιοχής 
ενεργού λειτουργίας έχοντας έτσι αµελητέα πτώση τάσης εσωτερικά του. Προφανώς 
πρόκειται για εξέλιξη των κυκλωµάτων που ήδη αναλύσαµε και τα οποία είναι 
απολύτως ολοκληρώσιµα σε µορφή chip, µιας και δεν περιέχουν µαγνητικά στοιχεία 
(inductorless architecture) όπως άλλες υλοποιήσεις πολλαπλασιαστών τάσης (Boost 
or Step-up Converters, SMPS-Switch Mode Power Supplies) που για το λόγο αυτό 
δεν µας απασχόλησαν. 
H πρώτη και κυριότερη ανάλογη καινοτόµα σχεδίαση CTS εισήχθη από την [85] 
όπου εξέλιξαν την τοπολογία Dickson CP µε την εισαγωγή ενός τροποποιηµένου 
διακόπτη Static CTS για την εξάλειψη της πτώσης τάσης των MOS-diodes, κύρια 
λόγω της τάσης κατωφλίου τους. Μια αναπαράσταση αυτού του διακόπτη έχουµε 
στην Εικόνα 6-22α, όπου στα ήδη υπάρχοντα ΜΟS-diodes MDi (Εικόνα 6-3) 
προστέθηκε από ένας MOS-switch MSi, µε στόχο την ελάττωση του threshold 
voltage του MDi (i = 1…N for N stages). Αυτό επιτυγχάνεται λαµβάνοντας τις 
υψηλότερες τάσεις της επόµενης βαθµίδας ώστε να ελέγξουν το CTS MSi της 
προηγούµενης (Εικόνα 6.22β για Ν = 4 στάδια). Έτσι το κάθε MOS-switch MSi 
ανοίγει εύκολα (υποθέτοντας κέρδος τάσης ανά βαθµίδα ∆V = Vi+1-Vi, τότε π.χ. για 
το ΜS2 θα ανοίγει εάν, (V3+∆V) - V2 = 2∆V > Vth_NMOS < V2 που πάντοτε θα 
ισχύει) αλλά έχει το βασικό µειονέκτηµα ότι δεν κλείνει εντελώς ποτέ (reverse charge 
sharing problem). Kατά την αύξηση δε της τάσης, ισχύει ότι η κατώτερη τάση του 
επόµενου σταδίου θα ισούται µε την ανώτερη του αµέσως προηγούµενου, αντίθετα µε 
τον κλασικό Dickson CP που η διαφορά αυτή ήταν ανάλογη της Vth. Έτσι προτάθηκε 
2η λύση ως εξέλιξη του NCP-1, ονοµαζόµενη NCP-2 όπως στην Εικόνα 6-23, από 
τους ίδιους ερευνητές. 
 
                                     (α)                                                                             (β) 
 
 Εικόνα  6-22. α) Static CTS  και   β) Modified #1 Dickson CP (NCP-1) [85]  
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                         (α)                                                                              (β) 
 
Εικόνα  6-23. α) Dynamic CTS   και   β) Modified #2 Dickson CP (NCP-2) [85] 
 
 
Τα transistors ΜΝi, MPi της Εικόνας 6-23 έχουν το σκοπό, το µεν πρώτο για να 
κλείνει εντελώς το MSi ενώ το δεύτερο για να ανοίγει το MSi.  
Έτσι εξαλείφεται το προηγούµενο µη απόλυτο κλείσιµο του MSi στην τοπολογία 
NCP-1, ενώ παράλληλα εξαφανίζεται το κατώφλι τάσης των MOS-diodes ΜDi. Aν 
για παράδειγµα πάρουµε το MS2 της Εικόνας 6-23β, τότε το άνοιγµά του 
υποβοηθιέται από το MP2 που ανοίγει κατά τη φάση CLK High ελεγχόµενο από την 
τάση του επόµενου σταδίου V3. Αντίστοιχα το κλείσιµο του MS2 υποβοηθιέται από 
το ΜΝ2 που ανοίγει κατά τη φάση CLK Low ελεγχόµενο από την τάση V1 του 
προηγούµενου σταδίου. Περαιτέρω εξέλιξη της τοπολογίας αυτής (Εικόνα 6-24β) 
έγινε στην [86], όπου λήφθηκε υπόψιν και επιλύθηκε το πρόβληµα της αύξησης της 
Vth λόγω του Body effect, που στις µεγάλες τάσεις των τελευταίων ειδικά σταδίων 
ενός CP κάνει αρκετά αισθητή την παρουσία του (Ενότητα 5.1).  
Ουσιαστικά ελέγχεται το δυναµικό υποστρώµατος που επιδρά στην τάση κατωφλίου 
Vth. Σε σχέση µε την τοπολογία κλασικού Dickson CP έχει δυο ακόµη βοηθητικά 
MOSFETS (όλα PMOS, MSx, MDx, έκαστο συνδεδεµένο µε Source και Drain 
αντίστοιχα του MOS-diode MX όπως στην Εικόνα 6-24α). Και τα 3 τρανζίστορ 
διαµοιράζονται κατασκευαστικά το ίδιο υπόστρωµα αποµονωµένο από  το σώµα κάθε 
άλλης τριάδας αντίστοιχων τρανζίστορς άλλης βαθµίδας. Όταν το ΜΧ ανοίγει τότε το 
ίδιο κάνει και το ΜSx που συνδέει πηγή και σώµα του ΜΧ. 
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                       (α)                                                                         (β) 
 Εικόνα  6-24. α) Charge Transfer Block,  β) CP άνευ επίδρασης του Βοdy Effect στο Vth [86] 
 
 
Έτσι καθόλου ανάστροφο ρεύµα δεν θα υπάρχει µεταξύ S-B του ΜΧ, οπότε  δεν 
αυξάνει και το Vth. Όταν το ΜΧ κλείνει, τότε ανοίγει το ΜDx. Υπάρχει δε σύνδεση 
µεταξύ D-B του ΜΧ µέσω του ανοιχτού MDx οπότε το υπόστρωµα δε µένει σε 
κατάσταση floating. Αποφεύγεται µε τον τρόπο αυτό η εξάρτηση της τάσης 
κατωφλίου από το φαινόµενο σώµατος. 
Στη Βιβλιογραφία υπάρχουν βέβαια και υλοποιήσεις µεγαλύτερης πολυπλοκότητας 
που χρησιµοποιούν έως και 4 διαφορετικά ρολόγια χρονισµού (DC-DC Converters 
only) οπότε δεν έχουν καµία υπόσταση στην περίπτωσή µας όπου όπως είδαµε το 
ρόλο των δυο αντιφασικών ρολογιών, κατά προσέγγιση -αλλά µε επιτυχία- τον έχει το 
σήµα RF. 
 
6.8 Κυκλώµατα υποστήριξης και προστασίας Ανορθωτών 
 
6.8.1 Κύκλωµα Παραγωγής Τάσης Αναφοράς Χάσµατος 
Ζώνης - Bandgap Voltage References (ΒVR) 
 
Πρόκειται για κυκλώµατα παραγωγής σταθερής τάσης ανεξάρτητης από τη µεταβολή 
της  θερµοκρασίας, απαιτούµενης για την απρόσκοπτη λειτουργία του chip. Πολλές 
προσεγγίσεις λύνουν το πρόβληµα αυτό, όπως  χρήση διόδων Zener, η χρήση της 
διαφοράς των τάσεων κατωφλίου µεταξύ ενός MOS πύκνωσης (προσαύξησης) 
διαύλου και ενός απογύµνωσης διαύλου, καθώς και η υλοποίηση κυκλωµάτων που 
καθιστούν από αρνητική (CTAT, Complementary To Absolute Temperature) σε 
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θετική (PTAT, Proportional To Absolute Temperature) τη θερµοκρασιακή εξάρτηση 
µιας επαφής p-n (Βandgap Voltage References). Oι δυο πρώτες λύσεις δε 
χρησιµοποιούνται σε ολοκληρωµένα κυκλώµατα CMOS, η µεν πρώτη λόγω της 
µεγάλης τάσης κατάρρευσης των διόδων Zener (Breakdown Voltage π.χ. 6V) σε 
σχέση µε τις πολύ µικρές τάσεις (~1V) που σήµερα είναι σε χρήση και η δε δεύτερη 
λόγω της µη ύπαρξης τρανζίστορ αποκένωσης καναλιού στην παραγωγή, όπως 
αναφέραµε.  
H τρίτη µέθοδος µπορεί να θεωρηθεί συµβατή µε την τεχνολογία CMOS αν και η 
απαιτούµενη επαφή p-n µόνο παρασιτικά (Εικόνα 6-25) µπορεί να υλοποιηθεί, από το 
κάθετο διπολικό τρανζίστορ (χρησιµοποιώντας για ένα PMOS το υπόστρωµα ως 
συλλέκτη, τις περιοχές τύπου-P σαν εκποµπό (πηγή, υποδοχή) και σα βάση το πηγάδι 
τύπου-N) που αναφέραµε στην ενότητα 5.2 και απεικονίστηκε στην Εικόνα 5-4. 
Βέβαια σε BiCMOS τεχνολογία µπορεί προφανώς να υλοποιηθεί άµεσα κι όχι 
παρασιτικά, αφού στην περίπτωση αυτή θα υπάρχουν περιορισµοί τόσο ευελιξίας 
σχεδιασµού και πολώσεων, όσο και το πολύ µικρό κέρδος (hFE ≈ 7 αντί ≈ 100 στα 
διπολικά). 
 
Εικόνα  6-25. Parasitic vertical PNP bipolar in PMOS [45] 
 
Ουσιαστικά, η αρχή στην οποία στηρίζουν τη λειτουργία τους ανάλογα κυκλώµατα 
είναι η δυνατότητα άθροισης των εξόδων δύο υποκυκλωµάτων µε αντίθετους αλλά 
ίσους συντελεστές εξάρτησης από τη θερµοκρασία, µε αποτέλεσµα την επίτευξη 
µηδενικού θερµοκρασιακού συντελεστή τελικά (Temperature Independent, TC = 0). 
H υλοποίηση µιας PTAT τάσης αναφοράς, επιτυγχάνεται λαµβάνοντας είτε τη 
διαφορά τάσεων στα άκρα δυο όµοιων διόδων που διαρρέονται από διαφορετικά 
ρεύµατα, είτε τη διαφορά τάσεων στα άκρα δύο διόδων διαφορετικών που τις 
διαρρέει το ίδιο ρεύµα. Γενικά ο (θετικός) θερµοκρασιακός συντελεστής ΤC σε αυτές 




=        (6-20) 
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Όπου k ή σταθερά του Boltzman, q το φορτίο του e- και Ν ο λόγος, είτε των  
ρευµάτων των διόδων Ιd (BJT-diodes)  της 1ης περίπτωσης, είτε των ανάστροφων 
ρευµάτων κόρου IS της 2ης περίπτωσης [48, 50]. Eίναι γνωστή εξάλλου και η 
εξάρτηση της θερµικής τάσης VT = kT/q από τη θερµοκρασία, µε συντελεστή 
0.086mV/oC. 
Όσον αφορά τις αναφορές τάσης CTAT, αυτές στηρίζουν τη λειτουργία τους στον 
αρνητικό θερµοκρασιακό συντελεστή που παρουσιάζει η τάση στα άκρα µιας διόδου 
ή ενός BJT-diode. Όπως είναι γνωστό η τάση Βάσης – Εκποµπού των διπολικών 
τρανζίστορ VBE, έχει τον αρνητικό θερµοκρασιακό συντελεστή -2.2mV / oC. Θα 
µπορoύσε δηλαδή κανείς να παράγει µια τάση εξόδου ανεξάρτητη της θερµοκρασίας, 
αν άθροιζε τις ακόλουθες τάσεις: Vtotal = VBE + 25.6VT, όπου ο συντελεστής 25.6 = 
2.2/0.086 και µπορεί να υλοποιηθεί πολύ εύκολα µε έναν διαιρέτη τάσης. 
Η τάση αναφοράς Bandgap, βασίζεται στην ιδέα του David Hilbiber δηµοσιευµένη το 
1964 (Fairchild Semiconductor). Σύµφωνα µε αυτήν, τα κυκλώµατα Bandgap 
αποτελούνται από δύο οµάδες διοδικά συνδεδεµένων διπολικών transistors, που 
λειτουργούν µε διαφορετικές πυκνότητες ρεύµατος εκποµπού και που όπως 
αναφέραµε, παράγουν στην έξοδο µια σταθερή τάση ανεξάρτητη της θερµοκρασίας 
που η τυπική τιµή της είναι τα 1.2567 V, η οποία είναι περίπου και η τιµή της ζώνης 
χάσµατος Εg (σε eV) του πυριτίου, απ’ όπου προέκυψε και η ονοµασία της (Eικόνα 
6.26α). 
Η επόµενη εξέλιξη ακολούθησε από τον R. Widlar (1971) που δηµοσίευσε το 
κύκλωµα της Εικόνας 6.26β. Ουσιαστικά δόµησε µια τελική τάση αναφοράς Vref = 
1.2V, µε την ακόλουθη λογική: 
(  )  (  ) * (  )
refV CTAT Voltage Voltage Division PTAT Voltage= +  
Με συνακόλουθο αποτέλεσµα την τελικά ανεξάρτητη τάση αναφοράς εξόδου από τη 
θ. Ακριβέστερα και µε βάση την Εικόνα 6-26β, η R1 δηµιουργεί ένα ρεύµα στο Q1, 
ενώ επειδή το τρανζίστορ Q2 είναι 10 φορές πιο µεγάλου εκποµπού (A2 = 10.A1), θα 
υπάρχει µεταξύ τους µια διαφορά δVBE = 26mV.ln10 ≈ 60mV µε βάση την εξίσωση 
















     (6-20) 
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Στην οποία είναι φανερή η εξάρτηση της µεταβολής δVBE από το λόγο των 
πυκνοτήτων ρεύµατος εκποµπού (Ji = Ii/Ai) και που µπορεί να υλοποιηθεί είτε 
χρησιµοποιώντας διαφορετικά ρεύµατα πόλωσης είτε διαφορετικά µεγέθη εκποµπού 
ή και τα δύο µαζί. Έτσι, στην R2 έχουµε αυτή την τάση όποτε στην R3 θα έχουµε µετά 
από τη διαίρεση τάσης την πτώση τάσης, δVBE.(R3 / R2). Εντέλει η τελική τάση 
αναφοράς, ήταν το άθροισµα αυτής της τάσης στην R3 µε την τάση VBE του Q3 ή: 
3
3 2
B E _ Q
2 1
         +    V o lt. D iv   *    P T A T
(  V )   ( ) * ( )
            
ref




      (6-21) 
 
                                                (α)                                                  (β) 
Εικόνα  6-26. α)Η 1η τάση αναφοράς του D. Ηilbiber,  β) Η υλοποίηση του R.Widlar [89] 
 
 
To όλο κύκλωµα ήταν µάλιστα αρκετά ευσταθές λόγω των παρασιτικών 
χωρητικοτήτων των διπολικών τρανζίστορς που εµπόδιζαν τις ταλαντώσεις, ενώ µια 
αλλαγή της τιµής της R3 θα επηρέαζε τον όρο PTAT µε αύξηση αντίστοιχα της Vref. 
Στα χρόνια που ακολούθησαν πάµπολλες τοπολογίες προτάθηκαν, όλες όµως 
στηρίζουν τη λειτουργία τους στη λογική των κυκλωµάτων που αναλύθηκαν, ενώ τα 
τελευταία χρόνια η έρευνα στράφηκε στην υλοποίηση κυκλωµάτων που λειτουργούν 
σε πολύ χαµηλές τάσεις τροφοδοσίας (< 1V) µιας κι η τοπολογία που αναλύθηκε 
απαιτούσε 1.4 V που την καθιστά άχρηστη στις σηµερινές απαιτήσεις Low Power & 
Low Voltage. Mια ανάλογη κυκλωµάτωση υλοποιηµένη και απόλυτα συµβατή µε 
τεχνολογία CMOS έχουµε στην Εικόνα 6.27. Εδώ τα απαραίτητα διπολικά 
τρανζίστορ Q1, Q2 δοµήθηκαν από τα παραστικά vertical PNP BJT των P-MOSFETs. 
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Εικόνα  6-27. CMOS Bandgap Reference with Q1,2 parasitic vertical PNP  bulk diodes [89] 
 
 
To Q2 είναι µονού εκποµπού ενώ το Q1 έχει 24 και σχεδιάζεται περιτριγυρίζοντας το 
Q1. Oι αντιστάσεις R1, R2 είναι ίσες, ενώ η διαφορά δVBE εµφανίζεται πάνω στην R3. 
H τιµή της δVBE = 26mV.ln24 = 82.6 mV, oπότε αυτή η τάση έπειτα ενισχύεται από 
τα Μ1, Μ2, Μ3, Μ4, Μ9, Μ10, Μ12 που έχουν τα µεγέθη όπως στην Εικόνα 6-27. 
Αν και τα 4 πρώτα έχουν απόλυτα όµοια µεγέθη για σωστό matching, τα 2 τελευταία 
έχουν τεράστια µεγέθη για την επίτευξη της αναγκαίας διαγωγιµότητας (gain), ενώ το 
Μ9 βοηθά ως ένα cascοde stage την ελάττωση των επιδράσεων από τις διακυµάνσεις 
της πόλωσης τρoφοδοσίας λόγω της διαµόρφωσης µήκους διαύλου (channel length 
modulation, βλ. Ενότητα 5.1). Το Μ7 ένα πολύ στενό και µακρύ MOSFET, εκκινεί το 
κύκλωµα, τροφοδοτώντας µε ένα µικρό ρεύµα το βρόγχο. Όταν η επιθυµητή τάση 
αναφοράς εµφανιστεί στην έξοδο Vref  το Μ6 µε την R4 τροφοδοτούν το απαραίτητο 
ρεύµα από τον καθρέπτη ρεύµατος ( cascade current mirror) Μ5, Μ6, Μ11 [45, 89]. 
O πυκνωτής Cext συντελεί στην αύξηση ευστάθειας (frequency compensation) του 
όλου κυκλώµατος, µέσω εισαγωγής πόλου στη συνάρτηση µεταφοράς του 
κυκλώµατος και που καθιστά αδύνατη την έναυση ανεπιθύµητων ταλαντώσεων. 
 
6.8.2 Voltage Regulators (Protectors, Voltage Limiters) 
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Στη σχεδίαση των Aναλογικών CMOS κυκλωµάτων, συνήθως χρησιµοποιούνταν το 
κύκλωµα χάσµατος ζώνης (bandgap) ως γεννήτρια τάσεων αναφοράς. Σήµερα όµως 
που οι τάσεις λειτουργίας (άρα τροφοδοσίας) είναι κάτω των 1.25 Volts που απαιτούν 
όπως είδαµε τα κυκλώµατα bandgap, η χρηστικότητα ανάλογων κυκλωµάτων 
σταδιακά τείνει στο µηδέν. Έτσι στο Analog RF front-end των RFID tags 
χρησιµοποιούνται ειδικά σχεδιασµένα κυκλώµατα που απαιτούν τάσεις τροφοδοσίας 
ακόµα και κάτω των 800mV. Eπίσης αν και και τα συµβατικά κυκλώµατα παραγωγής 
τάσεων αναφοράς απαιτούσαν και διπολικά τρανζίστορ (που όπως είδαµε µόνο 
παρασιτικά υλοποιούνται σε CMOS), εντούτοις σήµερα έχουν προταθεί υλοποιήσεις 
συµβατές µε την τεχνολογία CMOS, αξιοποιώντας την θερµοκρασιακή εξάρτηση 
στην υποκατωφλιακή περιοχή λειτουργίας των MOSFETs, µειώνοντας έτσι την 
απαιτούµενη παροχή τάσης τροφοδοσίας σε πολύ χαµηλά επίπεδα, αλλά και την 
κατανάλωση [96, 97, 100]. Βέβαια η ίδια µείωση της απαιτούµενης τάσης 
τροφοδοσίας έπρεπε να συνοδεύει και τους απαιτούµενους Τελεστικούς Ενισχυτές 
που όπως θα δούµε απαιτούνται στην υλοποίηση των κυκλωµάτων σταθεροποίησης 
τάσης. Οι προταθείσες τοπολογίες τάσεων αναφοράς, βασίζονται στη λογική της 
αρχικής bandgap κυκλωµάτωσης, όµως αντί να λαµβάνουν υπόψη τη διαφορά 
τάσεων µεταξύ µιας ή και περισσοτέρων διόδων (BJT-Diodes), λαµβάνουν υπόψη τη 
διαφορά µεταξύ των τάσεων VGS µεταξύ δυο τρανζιστορ N-type και P-type που 
λειτουργούν στον κόρο. Με έναν καθρέπτη ρεύµατος εξαναγκάζουµε να είναι ίσα τα 
ρεύµατα των 2 τρανζίστορ, οπότε θεωρώντας και βάσει σχεδίασης ότι  έχουν µεταξύ 
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  (6-22) 
 
∆ηλαδή, λαµβάνεται µια τάση σταθερή και θερµοκρασιακά ανεξάρτητη αφού η 
εξάρτηση από τη θερµοκρασία των τάσεων κατωφλίου των δύο τύπων MOSFETs 
θεωρείται η ίδια. 
Ακριβέστερα, µια ανάλογη κυκλωµάτωση έχει ως εξής [93, 95, 101]: 
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Εικόνα  6-28. ∆ηµιουργία Τάσης Αναφοράς (V Reference) µε χρήση µόνο MOSFETs [93, 101] 
 
Όπου ο Τ.Ε. θεωρείται ιδανικός, µε αποτέλεσµα οι δύο είσοδοί του να είναι 
ισοδυναµικές (V+ = V-) οπότε, VA = VB, στην Εικόνα 6-28. Επίσης, η πτώση τάσης 
στα άκρα της αντίστασης R1 θά’ναι, VR1 = VA – VGS_M1. Oπότε µε βάση και την 
εξίσωση 6-22 έχουµε, 
1 _ _R GS P GS N th P th N
V V V V V− −= − = − . Έτσι το ρεύµα στην έξοδο, 
δηλαδή στο PMOSFET M5, θα είναι (current mirroring): 
( )





,  V =V =I .R ,
RV
th P th N
out M R











    (6-23) 
∆ηλαδή, τελικά χωρίς τη χρήση διόδων διπολικών τρανζίστορ αλλά µε τη χρήση µόνο 
MOSFETS για τον Τελεστικό Ενισχυτή χαµηλής τροφοδοσίας αλλά και τα Μ1-5, 
παίρνουµε µια τάση αναφοράς ανάλογη µε το λόγο των αντιστάσεων και της δια- 
φοράς των τάσεων κατωφλίου των MOSFSETs n-type και p-type. Βέβαια εδώ 
ακριβώς έγκειται και το βασικό µειονέκτηµα της τοπολογίας, αφού βρίσκεται σε 
άµεση εξάρτηση µε την τεχνολογία και ειδικώτερα µε την επιλογή του τύπου των 
τρανζίστορς αναφορικά µε την τάση κατωφλίου που µπορούν αυτά να έχουν (στην 
Τεχνολογία (ΙΒΜ)  των 90nm που χρησιµοποιήσαµε, υπήρχαν LVT NMOS & PMOS 
αλλά και ΖVT NMOS, µε ελάχιστο όµως κανάλι στα 100nm). Ειδικά σε τέτοια µικρά 
µήκη καναλίων η δύκολα µοντελοποιήσιµη και κατηγοριοποιήσιµη θερµοκρασιακή 
εξάρτηση των τάσεων κατωφλίου κάθε τύπου MOSFET, καθιστά τη σχεδίαση πολύ 
πιο δύσκολη αφού αν δεν είναι ακριβώς όµοια η θερµοκρασιακή εξάρτηση των Vth 
στα N-type και P-type τρανζίστορς τότε η εξίσωση 6-22 παύει να ισχύει και 
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εξαρτάται η τελική Vref µη γραµµικά από τη θερµοκρασία µε τρόπο απρόβλεπτο και 
µη διαχειρίσιµο. Ούτε είναι πάντα εύκολη η πρόσβαση σε πληροφορίες του είδους 
αυτού, από την παραγωγική διαδικασία. 
Η υλοποίηση τώρα ενός κυκλώµατος σταθεροποίησης (ρύθµισης) της τάσης (Voltage 
Regulator, Εικόνα 6-29) στηρίζεται σε έναν βρόγχο ελέγχου, υλοποιούµενου από ένα 
τελεστικό ενισχυτή (OPA, Error Amplifier µε χαµηλή τάση τροφοδοσίας) που δέχεται 
στη µία του είσοδο την τάση αναφοράς Vref  και στην άλλη του είσοδο την τάση VX 
που παράγεται από τη διαίρεση της τάσεως εξόδου VD πάνω στο διαιρέτη τάσης των 
R1, R2. Το ρεύµα προφανώς στον κλάδο του διαιρέτη τάσης είναι ελάχιστο σε σχέση 
µε το ρεύµα στο φορτίο της εξόδου (λόγω της άπειρης αντίστασης εισόδου του 
(ιδανικού, θεωρούµενου µε άπειρο κέρδος) Τ.Ε., ενώ για τον ίδιο λόγο θα είναι και 
V+ = V- ή Vref = VX ). Το τρανζίστορ Qpass (pass device) είναι ένα PMOSFET 
απαιτούµενο για την αντιστάθµιση διαφορετικών φορτίων εξόδου. Βέβαια εδώ 
πρόκειται για LDO Regulator (Low Drop Out) αφού σε κλασικούς (standard) 
regulators, έχουµε περισσότερα τρανζίστορ (π.χ. διπολικά σε σύνδεση Darlington) 
που όµως απαιτούν περισσότερη τάση για να λειτουργήσει το κύκλωµα και δεν είναι 
χρηστικά σε µια Low Voltage σχεδίαση. Έτσι ο τελεστικός ενισχυτής σφάλµατος, 
ανιχνεύει µέσω του βρόγχου ανάδρασης, την τάση εξόδου και έτσι µέσω της 
απαίτησης ισοδυναµικότητος των εισόδων του Τ.Ε. µεταβάλλει την τάση εξόδου 
αυτή µέσω του νέου κάθε φορά ρεύµατος στο φορτίο, παραγώµενου από το 
ενισχυµένο από το Qpass ρεύµα εξόδου του Τ.Ε., κρατώντας τη σταθερή ανεξαρτήτως 
του ρεύµατος στο φορτίο εξόδου. 
 
Εικόνα  6-29. Α typical  LDO (Low Drop Out) Voltage Regulator 
 
Ακριβέστερα, η τάση VX, λόγω του διαιρέτη τάσης δίνεται από την: 
Institutional Repository - Library & Information Centre - University of Thessaly






1X refX D D ref
V VR RV V V V
R R R
=  
= → = + +  
     (6-24) 
Οπότε µπορούµε µε την κατάλληλη επιλογή των R1, R2 να έχουµε όποια τάση 
επιθυµούµε στην έξοδο του σταθεροποιητή τάσης. Χρειάζεται όµως προσεκτικός 
σχεδιασµός του Qpass ώστε το ρεύµα που αυτό αντλεί κατά το βρόγχο (ανάδρασης) 
ελέγχου της τάσης εξόδου,  να µην θέτει τον ΤΕ σε µη γραµµική περιοχή µε 
αποτέλεσµα την παύση της σταθεροποιήσης της τάσης εξόδου. Ουσιαστικά το ρεύµα 
στην υποδοχή του Qpass άρα και στο φορτίο εξόδου (ελάχιστο είπαµε εισέρχεται στο 
διαιρέτη τάσης) δίνεται από τη σχέση 5-1 που προσεγγιστικά θα ισχύει [90]: 
' ( )( ),   D GS T D C ds D C
K WI V V V V V V V
L
= − − = −      (6-25) 
Οπότε, όταν λόγω του βρόγχου η τάση πρέπει στην έξοδο να αυξηθεί άρα απαιτείται 
αύξηση στο ρεύµα φορτίου άρα και στο ID, τότε αυξάνει και η VGS, οπότε επειδή η 
τάση πηγής VS είναι σταθερή ως είσοδος VC, προφανώς θα αυξάνεται η τάση πύλης 
VG µε αποτέλεσµα την µετάβαση του ΤΕ σε περιοχή µη γραµµικότητας. Ουσιαστικά 
ένα µεγάλο ρεύµα ID, απαιτεί µια πιο µικρή αντίσταση ώστε να διατηρήσει µια τάση 
VDS ( =VD -VC = Vout -Vin). Όµως όσο µικρότερη η αντίσταση (εξίσωση 6-9 και 5-8) 
τόσο µεγαλύτερη η απαιτούµενη τάση VGS, oπότε λαµβάνουµε το ίδιο αποτέλεσµα µε 
την προηγούµενή µας θεώρηση. 
Στην παραπάνω Εικόνα 6-29, παρατηρούµε κι ένα απλό περιοριστή τάσης στην 
είσοδο του σταθεροποιητή, αποτελούµενου από 4 διόδους σε σειρά. Γενικά ένας 
περιοριστής τάσης (Voltage Limiter) θέτει κάποια επιτρεπτά όρια στην τιµή της 
παρεχόµενης τάσης και συνήθως υλοποιούνταν µε διόδους Zener. Στην εποχή όµως 
των µικρών τάσεων και ισχύων, η υλοποίησή του έγκειται πια στη σύνδεση MOS-
diodes σε σειρά, που δρουν σαν µια Zener diode. H ύπαρξη τέτοιων κυκλωµάτων 
καθίσταται αναγκαία, ειδικά στην είσοδο των σταθεροποιητών τάσης ώστε να τους 
προφυλάξει από τα µεγάλα µεγέθη τάσεων, που απαντώνται στο πολύ κοντινό πεδίο 
(near field) δράσης ενός RFID tag. 
Για το λόγο αυτό, σχεδιάστηκε ένας Voltage Limiter µε σκοπό να εισαχθεί στην 
έξοδο των ανορθωτών της έρευνάς µας, για την προστασία υπέρτασης των διατάξεων 
που ακολουθούν. Ο ίδιος ανορθωτής χρησιµοποιήθηκε και στην έξοδο του 
κυκλώµατος που παράγει το σήµα VFG (του pseudo-FG, Floating Gate Rectifier, που 
σχεδιάσαµε, βλ. Ενότητα 6-5) µε σκοπό την αποφυγή υπερβολικής αύξησης στην 
αγώγιµη σύνδεση DG των MOS-diodes µε συνακόλουθη την αύξηση της τάσης 
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κατωφλίου Vth, αλλά και για την αποφυγή υπερκέρασης της τάσης κατάρρευσης 
αυτών (Breakdown Voltage).  
 
Εικόνα  6-30. Voltage Limiter (R=50KΩ MOS Resistor (in Triode Region), W/L=1um/100nm for 
MOSFETs MP, MN1,2) 
 
O Voltage Limiter που σχεδιάστηκε φαίνεται στην Εικόνα 6-30, όπου τα δύο ΝΜΟS-
diodes δρουν ως µια δίοδος κατάρρευσης (Zener). Όταν δηλαδή, η παρεχόµενη από 
τον ανορθωτή τάση ξεπεράσει το άθροισµα των τάσεων κατωφλίου (2Vth_NMOS) των 
2 NMOS, αρχίζει ρεύµα να ρέει µέσω της αντίστασης R, ενώ στην περίπτωση που η 
πτώση τάσης πάνω στην R αυτή, VR > Vth_PMOS ξεπεράσει το κατώφλι τάσης του 
PMOS, τότε επιπρόσθετο ρεύµα θα ρέει τότε µέσα από το PMOS, µε σκοπό τη 
µείωση της αυξανόµενης αλλιώς τάσης εξόδου και της προστασίας των κυκλωµάτων 
που ακολουθούν (Voltage Reference, Voltage Regulator and other Analog or Digital 
Blocks).  
 
Εικόνα  6-31. ∆ράση του Voltage Limiter σε ανορθωτή GCCR-ZVT 20 σταδίων για Vr_in = 500mV 
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Η συµπεριφορά του περιοριστή αυτού της τάσης που λαµβάνουµε από έναν 
ανορθωτή 20 σταδίων GCCR-ZVT (Εικόνα 6-8) που σχεδιάσαµε κι εξοµοιώσαµε, 
φαίνεται από την Εικόνα 6-31.                                                                                        
Είναι έκδηλος ο περιορισµός της τάσης εξόδου του ανορθωτή, που µε βάση τη 
σχεδίασή µας αλλά και τον αρχικό µας στόχο, ετέθη στα 1.2 Volts. H κόκκινη 
καµπύλη στην Εικόνα 6-31 απεικονίζει την σταδιακή αύξηση της τάσης του 
ανορθωτή, που σταθεροποιείται έπειτα από περίπου 1.5 µs. H µεταβατική  απόκριση 
του περιοριστή τάσης όπως είναι εµφανές, διαρκεί περίπου 0.4 µs [91]. Πρακτικά, ένα 
κύκλωµα περιοριστή τάσης αποτελεί έναν απλό σταθεροποιητή τάσης αλλά χωρίς την 
ύπαρξη της απαραίτητης (αρνητικής) ανάδρασης για ορθή λειτουργία σε µεγαλύτερο 
εύρος τάσεων προς σταθεροποίηση. Το µειονέκτηµά του, είναι η ελάττωση της 
εµπέδησης εισόδου που φαίνεται από την κεραία άρα και η απώλεια ορθής 
προσαρµογής, όταν τα ΜΟS οδηγούν υψηλά ρεύµατα κατά την λήψη πολύ µεγάλης 
τάσης RF (κοντινό πεδίο). 
Mια ανάλογη υλοποίηση που προτάθηκε το 2004 από την [92] αλλά χρησιµοποιήθηκε 
κατά κόρον έκτοτε στη βιβλιογραφία [66, 98, 99], είναι το κύκλωµα προστασίας από 
υπέρταση (Shunt Regulator) της Εικόνας 6-32. 
 
Εικόνα  6-32. Κύκλωµα Προστασίας υπέρτασης (Simple Shunt Regulator) [92] 
 
Eδώ, η απαιτηθείσα ανάδραση επιτυγχάνεται µέσω του Μ3 που λειτουργεί στον κόρο, 
όπου η τάση VGS αυτού, µεταβάλεται ανάλογα µε την τάση εξόδου, οπότε 
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µεταβάλλεται το ρεύµα του άρα και το ρεύµα εξόδου, αλλάζοντας έτσι σε επιθυµητή 
τιµή την τάση στην έξοδο. Επειδή το Μ5 τρανζίστορ είναι µεγαλύτερο από τα Μ6, 
Μ7 το πιο πολύ ρεύµα θα πηγαίνει στα Μ4, Μ5 παρά στα Μ6, Μ7. Έτσι, η πτώση 
τάσης VDS στο Μ6 θα είναι µικρότερη από ότι στο  Μ4. Το Μ7 λοιπόν θα είναι και 
αυτό στον κόρο, και η τάση στο σηµείο C θα ακολουθεί την τάση στο Β κατά ένα 
ποσό βέβαια Vth. Έτσι, το Μ3 για να ανοίξει, απαιτείται τάση στο σηµείο Α ίση µε 
τουλάχιστον 4Vth. Έτσι σε µια απλή προσέγγιση, αµελώντας φαινόµενα 2ης τάξης, 
έχουµε µε βάση και την εξίσωση 5-5 (µε ' oxK Cµ= ): 
1 2 6 1
1 1 2 4 5 1 1
2
1
( ) ( ) ( ) 3
( ) ( ) ( ) 4 ( 1).
'( 1) ( )
2
gs gs gs gs
gs gs gs gs gs
gs th
V C V A V V V V A V
V R V A V V V V V A V I M R
K WI M V V
L
= − − − ≈ −
= − − − − ≈ − =
= −
     (6-26) 
Οπότε έχουµε αντικαθιστώντας το ρεύµα στη 2η σχέση των 6-26: 
( ) [ ]
2 2




' '( ) 4 ( 1). ( ) . ( ) ,  ,
2 2
( ) 4 ( )
2 / (1/ ) ( ) 4 4
...
gs gs th gs th
gs gs th
gs th th
K W K WV A V I M R V V R k V V k R
L L
V A V k V V
V V k k k V A V
− = = − = − =
− = − ⇒ ⇒
⇒ = − + − +
  (6-27) 
Όπου βρήκαµε την τάση Vgs1 µετά τη λύση της δευτεροβάθµιας εξίσωσης που 
προέκυψε. Η αντίσταση R1 πρακτικά ελαττώνει την εξάρτηση της Vgs1 από  τις 
µεταβολές της V(A) κι αν δεν υπήρχε θα ήταν πάντοτε Vgs1 = V(A)/4. To ρεύµα 
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   = − = − →   
   
   = − − →    
   = − + − − + =      
   (6-28) 
Και µε βάση την 6-28 αλλά και τις απαιτήσεις µας και τις αρχικές µας προδιαγραφές 
µπορούµε να υπολογίσουµε τα µεγέθη των απαιτούµενων MOSFETs αλλά και την 
τιµή της R1 (KΩ) που υλοποιείται κι αυτή µε ένα MOSFET στην περιοχή τριόδου 
(ωµική). Αυτή η προσέγγιση µέσω πράξεων µε το χέρι, αν και είναι ίσως 
εξουθενωτική, ειδικά σε κυκλώµατα µε πολλά τρανζίστορ, από την άλλη προσφέρει 
καλύτερη επισκόπηση της λειτουργίας του όλου κυκλώµατος, που τελικά µπορεί να 
τελειοποιηθεί µέσω εξοµοιώσεων. Η αρχική ρύθµιση των παραµέτρων µέσω 
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εξοµοιώσεων µπορεί να είναι και παραπλανητική αλλά και χρονοβόρα ενίοτε, αν ο 
στόχος δεν είναι εξ’αρχής συγκεκριµένος. 
 
6.8.3 Άλλα κυκλώµατα στο Analog RF Front End of  RFID Tag -  
(POR, Backscattering Modulator, ΑΜ Demodulator-Envelope 
Detector, Local Oscillator-Clock Extractor, ESD Protection) 
 
 
Σε µια τελευταία µας αναφορά στο αναλογικό εµπρόσθιο τµήµα ένος RFID-tag 
απαντούµε και άλλες βασικές διατάξεις και διαδικασίες, επιπρόσθετα σε αυτές που 
ήδη αναλύθηκαν, όπως στην Εικόνα 6-33 (όπου µε κίτρινο φόντο έχουµε τα τµήµατα 
που και ερευνητικά µας απασχόλησαν, αν και θεωρητικά στη διατριβή, αναλύθηκαν 
διεξοδικά και άλλα σηµαντικά τµήµατα, όπως το θέµα των τάσεων Αναφοράς 
(Reference V), το θέµα της προστασίας ESD (Electrostatic Discharge) αλλά  και της 
∆ιαµόρφωσης Εµπεδήσεων (Backscattering, βλ. Κεφ.3) για την ελεγχόµενη 
ανάκλαση του προσπίπτοντος σηµατος RF).  
 
 
Εικόνα  6-33. Basic system architecture of Analog RF Front End in RFID Tags  
 
 
Έτσι, αφήνοντας το κυκλωµατικό τηλεπικοινωνιακό τµήµα του tag δηλαδή τον 
∆ιαµορφωτή Εµπεδήσεων (Backscattering - Impedance Modulation) και τον 
Αποδιαµορφωτή (Envelope Detector – Demodulator) που εξάγει τα δεδοµένα από τη 
διαµορφωµένη κυµατοµορφή του φέροντος σήµατος λήψης από τον Reader, 
περνούµε στα επόµενα τµήµατα που θεωρητικά θα αναλύσουµε στην ενότητα αυτή. 
Κατ’αρχήν, το Τµήµα Τοπικού Ταλαντωτή (Local Oscillator – LO) παράγει ένα σήµα 
clock απαιτούµενο κύρια στις λειτουργίες των ψηφιακών βαθµίδων που ακολουθούν, 
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αλλά και για το χρονισµό µέσω δύο αντιφασικών σηµάτων ρολογιού, των 
απαραίτητων Charge Pumps (CP) του τµήµατος Αnalog RF Front End, για την 
αναβίβαση της τάσης. Βέβαια επειδή χρησιµοποιήσαµε όπως είπαµε, τις τοπολογίες 
των CP ως Ανορθωτές, δεν απαιτήθηκε η χρήση σηµάτων ρολογιού αφού το ρόλο 
τους έπαιξαν τα σήµατα του εισερχόµενου ραδιοκύµατος στο tag (RF+, RF-). Σε 
χαµηλότερες συχνότητες ένα σήµα clock µπορεί να εξαχθεί κι από την ίδια την 
κυµατοµορφή του σήµατος RF (π.χ. µε Schmitt Trigger). Έτσι δε θα ασχοληθούµε 
κυκλωµατικά µε αυτή τη διεργασία. 
Όσον αφορά το τµήµα POR (Power on Reset), πρόκειται για διάταξη που έχει σκοπό 
την παραγωγή ενός παλµού θετικής τιµής δυναµικού µικρής διάρκειας, όταν 
ανιχνευθεί ικανή ποσότητα των τάσεων πλάτους RF+ και RF-. Μετά το πέρας 
διάρκειας του παλµού POR, αυτός παραµένει σε επίπεδο τάσης RF- (Εικόνα 6.34). 
 
Εικόνα  6-34. Ο παλµός που παράγει η διάταξη Power On Reset (POR) 
 
Το σήµα αυτό, έχει σκοπό το Reset όλων των flip-flops στο ψηφιακό τµήµα που 
ακολουθεί στο tag, κατά το αρχικό χρονικό διάστηµα της απόκτησης της DC τάσης 
µέσω της προσπίπτουσας RF τάσης, από τον ανορθωτή. Συνήθως αποτελούταν από 
ένα κύκλωµα απλής σταθεράς χρόνου RC ακολουθούµενο από ένα Schmitt Trigger (η 
σταθερά χρόνου επιλέγετο έτσι ώστε να προλάβουν να κάνουν RESET -µέσω του 
παλµού που παρήγαγε o Schmitt Trigger όταν το 1ο κατώφλι τάσης ταυτίζονταν µε 
την τάση εισόδου - τα κυκλώµατα, µέχρι τελικά η τάση εισόδου να φτάσει στο 2ο 
κατώφλι τάσης του Schmitt Trigger). 
Ένα απλό συµβατό µε τεχνολογία ΜΟS, κύκλωµα POR απαντούµε στην [28], όπου 
(Εικόνα 6-35) αποτελείται από ένα σταυρωτά συζευγµένο ζεύγος ΜΟS τρανζίστορς 
και µια πύλη NOR. Όταν η τάση είναι διαθέσιµη (V+ ή V-) τότε αναλαµβάνει 
πρωτοβουλία είτε το τµήµα τρανζίστορς στα αριστερά (Τ1, Τ3) είτε στα δεξιά (Τ2, 
Τ4) για ένα πολύ µικρό χρονικό διάστηµα, όµως ο πυκνωτής εισάγει µια 
καθυστέρηση στη δηµιουργία, µέσω σύγκρισης των τάσεων των πυλών από την πύλη 
NOR, του σήµατος POR, µέσω της αργής φόρτισής του, ενώ ταυτόχρονα 
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αντισταθµίζει και το κύκλωµα, µη αφήνοντάς το να υποπέσει σε παρασιτική 
ταλάντωση. Μια έτερη πιο αναλυτική προσέγγιση µπορούµε να βρούµε στην [92] 
µαζί και µε την θεωρητική ανάλυση λειτουργίας του κυκλώµατος POR που υιοθετεί. 
 
Εικόνα  6-35. Σχηµατικό διάγραµµα διάταξης POR [28] 
 
Τέλος, θα αναφερθούµε και στο µείζον θέµα της ESD (Electrostatic Discharge – 
Hλεκτροστατική Εκφόρτιση-Εκκένωση). Εξ’ορισµού, το φαινόµενο υποδηλώνει την 
ροή ρεύµατος από µια περιοχή υψηλού δυναµικού σε µια χαµηλότερου δυναµικού, 
αλλά δεν είναι µόνο το ρεύµα το πρόβληµα, αλλά και τα ισχυρά ηλεκτροστατικά 
πεδία που παράγονται κατά την εκφόρτιση. Στην εποχή των ολοκληρωµένων 
κυκλωµάτων πολύ υψηλής πυκνότητας, το εν λόγω θέµα τίθεται από το  αρχικό 
στάδιο σχεδίασης ενός chip, ώστε να επιτευχθεί η µέγιστη προστασία από τις 
επικίνδυνες για αυτό επιδράσεις του στατικού ηλεκτρισµού (triboelectric charging, 
π.χ. > 10ΚV από το βάδισµα ανθρώπου πάνω σε χαλί) ή των επαγόµενων ηλεκτρικών 
φορτίων. Στο design kit που χρησιµοποιήθηκε [46] υπάρχει έτοιµη βιβλιοθήκη 
βασικών κυκλωµάτων προστασίας (η “esd6rf”) του παραγόµενου κάθε φορά chip 
αλλά και υπο-κυκλωµάτων (diode strings or antiparallel diodes)  που µπορούν να 
εισαχθούν µόνο µε τη γλώσσα προγραµµατισµού του Cadence (Skill).  
Πάντως το θέµα της προστασίας ESD ειδικά στα Αnalog RF Ολοκληρωµένα 
κυκλώµατα είναι πολύ πιο δύσκολο σε σχέση µε ένα απλό Digital chip. Ο λόγος είναι 
η ευαισθησία (µικρή ανοχή) του RF chip στις παρασιτικές χωρητικότητες που 
σίγουρα εισάγει το κύκλωµα προστασίας ESD.  
Στην Εικόνα 6-36A βλέπουµε κλασικά κυκλώµατα και στοιχεία προστασίας ESD 
(Zener diodes as Breakdown component , MOS-diodes) ενώ στην Εικόνα 6-36Β τις 
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παρεχόµενες λύσεις (ΜΟS, BJTs, Diodes µεγάλων µεγεθών) της τεχνολογίας που 
χρησιµοποιήσαµε (IBM 90nm). 
 
Εικόνα  6-36. (A) Basic ESD circuits, (B) IBM 90nm ESD protection devices [46] 
 
 
Aν και υπάρχουν γενικά τρία µοντέλα ανάλυσης επιδράσεων φαινοµένων ESD, το 
Ηuman Body Model (HBM), το Μachine Model (MM) και το Charged Device Model 
(CDM), η τεχνολογία χρησιµοποιεί κύρια το 1ο µοντέλο, της επίδρασης που µπορεί 
να έχει το άγγιγµα των ακροδεκτών του chip από ένα ανθρώπινο µέλος 
(προσοµοιωµένου από ένα δικτύωµα RC, Εικόνα 6-37) λόγω του στατικού 
ηλεκτρισµού και του φορτίου που µεταφέρει. Τα πιο ευαίσθητα (CLASS 0) τµήµατα 
και τα όρια τάσης που αντέχουν είναι: MIM capacitors (150 V) και MOSFETs (50-
180V). Τα πηνία αντέχουν πολύ πιο υψηλές τάσεις (10 ΚV) αφού έχουν παχιά 
τµήµατα αγωγής ώστε να έχουν µικρή αντίσταση (υψηλό Q). Oι αντιστάσεις και οι 
δίοδοι γενικά αντέχουν έως τάσεις 1-3ΚV. 
 
Εικόνα  6-37. ΕSD Testing Models [102] 
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Σε γενικές γραµµές απαιτείται µια τουλάχιστον δίοδος προστασίας τόσο στην 
αγώγιµη διαδροµή από  ένα ακροδέκτη µέχρι τη γη αλλά και µέχρι την παροχή τάσης 
πόλωσης. Βέβαια ο αριθµός τους ειδικά στον τοµέα του Analog-RF χρήζει ιδιαίτερης 
προσοχής αφού µπορεί να µεταλλάξει αισθητά τη συµπεριφορά του όλου 
κυκλώµατος (Cparasitic), οπότε απαιτείται η εύρεση µιας χρυσής τοµής και εδώ. 
Ιδιαίτερη προσοχή χρειάζεται κατά την ανάγνωση πινάκων για τιµές αντοχής (τάσεων 
κατωφλίου) διατάξεων από διαφορές δυναµικού που προκαλούν ESD, αφού τα 
µεγέθη στα ολοκληρωµένα κυκλώµατα είναι ελάχιστα πια, οπότε η πυκνότητα 
ρεύµατος ή η ένταση του ηλεκτρικού πεδίου λαµβάνουν εύκολα τεράστια τιµή. Για 
παράδειγµα, το οξείδιο της πύλης αντέχει ηλεκτρικό πεδίο έως 6 MV/cm οπότε για 
ένα πάχος tox = 20Ǻ (ΙΒΜ 90nm)  η µέγιστη τάση αντοχής είναι τα 1.2 V µόνον!  
Όσον αφορά τα RFIDs το πρόβληµα της ESD παραµένει, παρόλο που αυτά δεν έχουν 
κάποια γείωση (Floating state), αφού µπορεί να υπάρξει ηλεκτροστατική εκφόρτιση 
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7. Εξοµοιώσεις και Πειραµατικές Μετρήσεις  
7.1 Εξοµοίωση Ανορθωτών διάφορων τοπολογιών και 
σύγκριση µε την προταθείσα τοπολογία «Pseudo-FG» 
 
Οι  τοπολογίες που εξετάσαµε στο Κεφάλαιο 6 εξοµοιώθηκαν (µε το Cadence) όλες 
σε RF-CMOS στα 90nm (ΙΒΜ) ώστε να ερευνηθεί η συµπεριφορά τους σε διάφορους 
αριθµούς σταδίων (βαθµίδων) και µεγεθών χωρητικοτήτων ή MOSFETs και σε όλους 
τους παρεχόµενους από την process τύπους (RFMOS, LVT, ZVT) δηλαδή, σε µεγάλη 
κλίµακα διαφορετικών Vth. Mετά την εξαγωγή συµπερασµάτων και συγκριτικών 
αναλύσεων, οδηγηθήκαµε στην υλοποίηση µιας νέας τοπολογίας (που παρουσιάστηκε 
στην Ενότητα 6-5) η οποία έχει εφαρµογή στις κυκλωµατώσεις, που εµπεριέχουν 
διόδους MOS (Dickson VD, GCCR). Συγκρίναµε δε την καινοτόµο εξέλιξη µε τις 
υπάρχουσες τοπολογίες της βιβλιογραφίας, µετά από σύγκρισή τους στις ίδιες 
πάντοτε συνθήκες και µε την ίδια βέβαια process. 
Έτσι, πραγµατοποιήθηκαν εξοµοιώσεις των 3 τοπολογιών (GCCR, NVC, VD) σε 
ανορθωτές ενός σταδίου (1-stage) για τις δυνατές περιπτώσεις διαφορετικών τιµών 
τάσης κατωφλίου, που η τεχνολογία (IBM RF-CMOS στα 90nm)  διέθετε. Έτσι 
αναλύθηκαν, υλοποιήσεις µε RFMOS (Vth: n/420mV, p/-350mV), LVT (Vth: 
n/320mV, p/-260mV), Ν-ZVT (Vth: -10mV) (τα P-ZVT δεν παρέχονται στην 
τεχνολογία αυτή ούτε ως επιλογή) καθώς και συνδεσµολoγίες back-gated (B-S 
connected, VBS =0) αλλά και η προταθείσα  “pseudo-FG” εξέλιξή µας που εντάσσεται 
βέβαια, στους ανορθωτές VD και GCCR (που εµπεριέχουν ΜΟS-diodes). Από τις 
µετρήσεις µας που έχουµε στον Πίνακα 5, παρατηρούµε ότι η προταθείσα υλοποίησή 
µας VD pseudo-FG, παρουσιάζει την καλύτερη απόδοση µετατροπής τάσης VCE 
(≈95%) (Εξίσωση 4-52) ανάλογα αν το Floating Gate σήµα FG (FG-8) παράγεται από 
µια βαθµίδα ενός GCCR-ZVT ανορθωτή (#8 του Πίνακα 5) ή από µια βαθµίδα ενός 
ΝVC-(nZVT/pLVT) ανορθωτή (σήµα FG-1 παραγόµενο από την τοπολογία #1 του 
Πίνακα 5). Eπίσης η προταθείσα εξέλιξη της τοπολογίας αυτής επέδειξε και βελτίωση 
στον χρόνο αποκατάστασης (settling time = 5us αντί >9us των άλλων τοπολογιών) 
της τελικής DC τάσης εξόδου, όχι όµως και στην κυµάτωση (ripple) που παρέµεινε 
στα ίδια επίπεδα (ίδιον της τοπoλογίας αυτής, µε τυπική τιµή ripple στα ≈70mV). 
Συγκρίνοντας όλες καταρχήν τις τοπολογίες VD (Dickson based) συµπεραίνουµε ότι, 
ικανοποιητικό VCE = 84.6% έχει και η συνδεσµολογία back-gated (που όπως 
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αναφέραµε στην Παράγρ. 5.2.1, το υπόστρωµα συµβάλλει στην ευκολώτερη 
µόρφωση του διαύλου), ενώ τα απλά RFMOS είχαν VCE = 50.6% και τα  LVT-ΜOS  
επέδειξαν ένα VCE = 78.4% (Εικόνα 7-1 και Παράρτηµα Α). 
 
Εικόνα  7-1. Σύκριση συµπεριφοράς Ανορθωτών 1-stage VD (Dickson based) για Vrect = 250mV 
 
Η έτερη προταθείσα τοπολογία, εξέλιξης ενός ανορθωτή GCCR, είχε ελαφρώς 
καλύτερο  VCE  από ένα back-gate GCCR, αλλά την βέλτιστη απόδοση επέδειξε η 
υλοποίηση GCCR-ZVT, πράγµα αναµενόµενο επειδή στην περίπτωση τρανζίστορ µε 
µηδενικό ή σχεδόν µηδενικό κατώφλι, η  ωφέλιµη τάση για τα MOSFETS (overdrive 
voltage, Veff = VGS-Vth) είναι σχεδόν ίση µε την -ελάχιστη ενίοτε- τάση εισόδου στους 
ανορθωτές VRF = VGS. Bέβαια το σηµαντικό στην τοπολογία αυτή, είναι η σχετική 
αναισθησία στα ρεύµατα διαρροής που σε περιπτώσεις ZVT-MOSFETs θα έπρεπε να 
κυριαρχούν. Επίσης παρουσιάζει σηµαντικά µειωµένο settling time (delay) τόσο στην 
περίπτωση της προταθείσας υλοποίησης (2.2us) όσο και στην ασυναγώνιστη 
περίπτωση του ανορθωτή GCCR-ZVT  (400ns) αλλά και ελάχιστη κυµάτωση (Εικόνα 
7-2, ripple < mV - µετρηµένη στα 200µV και µέσω εξοµοίωσης pss). 
Πίνακας 5. Συµπεριφορά Ανορθωτών σε 1 και 4 στάδια, σε διάφορες τοπολογίες και υλοποιήσεις 
 
1-stage Rectifiers (for amplitude Vin rec=250mV) 4-stages (Vin rec=250mV) 
Topology (CMOS 90nm) Vdc Vdc,1MΩ Delay Vdc Vdc,1MΩ Delay 
1. NVC nZVt, pLVt 302mV 264mV 380ns 1504 560mV 6us 
2. NVC Back-g. LVt 277 244 76ns -- -- -- 
3. NVC LVt 291 256 82ns 1598 515 6us 
4. NVC RF Fet 301 263 94ns -- -- -- 
5. GCCR LVt 375 186 >10us 850 350 8us 
6. Proposed GCCR LVt 409 266 2.2us 932 412 8us 
7. GCCR Back-g. LVt 406 207 9us -- -- -- 
8. GCCR n-ZVt 420 405 400ns 1363 1100 760ns 
9. VD n-LVt 392 124 >9us 820 240 >9us 
10. VD Back-g. LVt 423 137 >9us 974 280 >9us 
11. VD  RF Fet 253 58 >10us -- -- -- 
12. Proposed VD (FG-1) 480 302 5.1us 918 400 ~5us 
13. Proposed VD (FG-8) 469 388 5.0us 1021 476 ~5us 
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Στην περίπτωση ύπαρξης και ωµικού φορτίου 1ΜΩ στην έξοδο του ανορθωτή, την 
καλύτερη συµπεριφορά είχε (για τους ανορθωτές VD) η προταθείσα τοπολογία όταν 
το σήµα FG (FG-8) είναι παραγόµενο από 1 στάδιο ενός ανορθωτή GCCR-ZVT που 
είχε όπως είδαµε ασυναγώνιστη συµπεριφορά (Εικόνα 7-2).  
 
 
Εικόνα  7-2. Συµπεριφορά διαφορετικών τοπολογιών Ανορθωτών 1 σταδίου για είσοδο 250mV 
στον ανορθωτή (ή 125mV  RF input), υπό φορτίο 1ΜΩ. 
 
Στην περίπτωση ανορθωτών 4 σταδίων, παρατηρήσαµε ξανά µέγιστη απόδοση 
µετατροπής τάσης και ταχύτατη απόκριση αλλά και ελάχιστο ripple, για τον 
ανορθωτή GCCR-ZVT υπό φορτίο (1ΜΩ, Εικόνα 7-4) αλλά και σηµαντικά καλύτερη 
απόδοση των προταθέντων κυκλωµάτων σε σχέση µε τις απλές τοπολογίες VD ειδικά 
υπό φορτίο. Επίσης καλή συµπεριφορά (άνευ όµως φορτίου στην έξοδο, Εικόνα 7-3) 
επέδειξε η τοπολογία NVC, κύρια χρησιµοποιώντας απλά LVT τρανζίστορ και όχι 
ZVT, αφού πρόκειται για τοπολογία που υποφέρει περισσότερο από ρεύµατα 
διαρροής (Παραγρ. 6.4)  λόγω της  ροής ρεύµατος κατά την ανάστροφη φορά, χωρίς 
τρόπο παρεµπόδισης. Αυτό εξηγεί και τη χειρότερη συµπεριφορά αυτής της 
τοπολογίας 4 σταδίων µε τη χρήση ZVT-MOS σε σχέση µε τη συµπεριφορά της 
χρησιµοποιώντας τα LVT-MOS µε το υψηλότερο κατώφλι και άρα τις µικρότερες 
διαρροές ρευµάτων (καλύτερο κλείσιµο διακοπτών ΜΟS) (Εικόνα 7-3). Στους 
ανορθωτές 4 σταδίων (NVC) είχε καλή συµπεριφορά αν και πιο αργή απόκριση (6us) 
από τα κυκλώµατα VD που προτείναµε (5us). 
Επίσης για το στόχο επίτευξης της επιθυµητής τάσης των 1.25V, από εξαιρετικά 
µικρά πλάτη εισόδου RF, σχεδιάστηκε από ένας 20 σταδίων ανορθωτής µε βάση τις 3 
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Εικόνα  7-3. Ανορθωτές 4 σταδίων άνευ φορτίου και για είσοδο ανορθωτή πλάτους 250mV 
 
αρχικές τοπολογίες (Κεφ. 6) και µε τη χρήση µόνο ZVT MOSFETs. Έτσι, στην 
περίπτωση του ανορθωτή VD-ZVT 20 σταδίων αν και η συµπεριφορά του αρχικά 
φάνηκε ικανοποιηρική, όσον αφορά την ελάχιστη απαιτούµενη τάση εισόδου για 
επίτευξη των 1.25V (90mV), εντούτοις µετά από κάποια µs η τάση εξόδου βαθµιαία 
ελαττώνονταν λόγω κυριάρχησης των ρευµάτων διαρροής µέσα από τα µηδενικής 
τάσης κατωφλίου ZVT-MOSFETs (βλ. Παράρτηµα Α, για Ανορθωτή VD-ZVT  ενός 
σταδίου). 
 
Εικόνα  7-4. Ανορθωτές 4 σταδίων µε φορτίο 1ΜΩ, για είσοδο ανορθωτή πλάτους 250mV 
 
 
Το ίδιο ακριβώς πρόβληµα, απαντήθηκε και στον ανορθωτή 20 σταδίων NVC-
nZCT/pLVT (pZVT ανύπαρκτα). Ο λόγος είναι κυρίως τα δυο τρανζίστορ ZVT-
ΝΜΟS-switches µηδενικής τάσης κατωφλίου Vth ,όπου όταν το ένα εξ’αυτών είναι 
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κλειστό (ανοιχτό) τότε το άλλο δεν είναι 100% ανοιχτό (κλειστό) όπως θα έπρεπε. 
Όµως, η τοπολογία ανορθωτού GCCR-ZVT δεν υποφέρει από αντίστοιχο πρόβληµα 
οπότε και τη χρησιµοποιήσαµε για τον ανορθωτή 20 σταδίων που σχεδιάστηκε. Η 
συµπεριφορά του ανορθωτή αυτού για διάφορες τιµές της τάσης εισόδου στον 
ανορθωτή, φαίνεται στην Εικόνα 7-5 καθώς και στον Πίνακα 6. 
 
Εικόνα  7-5.  Ανορθωτής 20 σταδίων GCCR-ZVT (µε φορτίο 1MΩ) και µε είσοδο πλάτους: 50, 
100, 150 & 200mV αντίστοιχα 
 
Όπως είναι εµφανές από τον Πίνακα 6, η σχεδίαση (W = 1um / L = 100nm) έγινε 
εστιάζοντας σε µεγάλη τιµή της απόδοσης µετατροπής τάσης (VCE) και όχι ισχύος 
(PCE) που θα απαιτούσε µεγάλα τρανζίστορς (large W MOS) όπως στις [42, 51] ώστε 
να αντέχουν τα µεγάλα ρεύµατα που απαιτεί η ύπαρξη ενός µεγάλου PCE (λόγω 
χρήσης µικρών φορτιών). Χωρίς µεταβολή µεγέθους των τρανζίστορς (W/L) και για 
διάφορες τιµές του ωµικού φορτίου, ώστε να προσοµοιώσουµε διάφορες 
καταναλώσεις του chip, λαµβάνουµε PCE αντιστρόφως ανάλογο του φορτίου 
(Εξίσωση 4-51). 
Πίνακας 6.      Η συµπεριφορά του ανορθωτή GCCR-ZVT 20 σταδίων 
 















66 1.25 47.3 0.57 3.00 21.60 -23.93 
100 2.35 58.8 1.07 4.60 26.80 -20.03 
250 6.75 67.5 3.78 9.20 37.80 -12.35 
300 8.20 68.3 5.82 15.05 40.17 -10.77 
500 15.0 75.0 9.80 15.40 49.00 -6.34 
1Vin rec is the voltage at the input of the rectifier (after the boosting network)   
2Due to Qt=2, Vin rec is divided by 2 when the total PCE is calculated 
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Για παράδειγµα, για την παραγωγή της απαιτούµενης DC τάσης των 1.2V, όταν το 
φορτίο είναι 200ΚΩ, απαιτούνται 180mV στην είσοδο του ανορθωτή (ή 90mV 
είσοδος RF λόγω του κέρδους τάσης Χ2, από το Qt = 2 (Eικόνα 7-6) του κυκλώµατος 
υπέρτασης λόγω συντονισµού) µε απόδοση PCE = 8.89% (VCE = 17.4%, d = 1m) και 
όταν το φορτίο ήταν 500ΚΩ απαιτήθηκαν 135mV (67.5mV RF) στην είσοδο του 
ανορθωτή µε µια απόδοση PCE = 6.32% (VCE = 23.2% και εµβέλεια d = 1.3m). 
 
Εικόνα  7-6. Η δράση του Resonator Overvoltage Booster και η επίτευξη κέρδους τάσης Qt = 2. 
 
Xρησιµοποιήθηκαν πυκνωτές τεχνολογίας ΜΙΜ (χαµηλών παρασιτικών επιδράσεων) 
µε τιµή που έπειτα από βελτιστοποίηση τέθηκε στην C = 200fF, τόσο για τους 
πυκνωτές του ανορθωτή όσο και για το χωρητικό φορτίο CL. Βέβαια σε ένα 
ρεαλιστικό σενάριο o CL πρέπει να είναι αρκετά µεγαλύτερος (π.χ. 200pF) ώστε να 
αποθηκεύει αρκετή ενέργεια που απαιτεί το tag, καθυστερώντας όµως και 
                                                                                                 
Πίνακας 7. Σύγκριση υλοποιήσεών µας µε άλλες από τη βιβλιογραφία 
 




V  RL/Ω  PCE  VCE S
a





This work   











-15.43 / 53.5m 





 [31] 0.5um ---/VD 0.87 0.5W 1.5 1M 14.5%  --- -20.1 / 31.3m 4.5 --- 
[51] 90nm 8/VD 2.45 --- 1.0 167K 6.67% 20.8% -0.46 / 300m --- --- 
[28] 0.5um 6/VD 2.45 4 W 1.2 1M 37%b,d --- -25.68d / 73.5m 6-12 3.22 
[54] 180nm 24/VD 0.90 0.32W 1.8 0.47M 4.43% 17.66% -8.06 / 125m 1.10 --- 
[42] 250nm 36/VD 0.92 4W 2.0 1.32M 32%c 14.20% -22.6 / 50m 7-15 3.9 
[44] 180nm 2/NVC 0.95 4W 0.5 0.25M 23.5%d --- -22.4d/ 33.86m 21.6 --- 
[65] 180nm 4/VD 0.92 4W 1.0 0.5M 5.14% 28.63% -14.1 / 62.37m --- ~7 
a input RF power, b Rs=300Ω, c  at -8dBm input power, d Gs=2dbi. 
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περσσότερο χρόνο να φορτιστεί πλήρως. Επίσης και η κυµάτωση της σχεδόν DC 
τάσης εξόδου θα ήταν πολύ µικρότερη τότε, όπως είδαµε στην εξίσωση 6-11. Στην 
περίπτωση τούτη, ένα RFID tag ενεργό για χρόνο 20µs µπορεί να αποδώσει ισχύ 
περίπου 72µW (P = (½CV2)/t), µε αρκετή όµως χρονική καθυστέρηση. Τελικά, η  
υλοποίηση αυτή, επέδειξε την ακόλουθη συµπεριφορά: για την παραγωγή της DC 
τάσης 1.25V απαιτήθηκαν 107mV στην είσοδο του ανορθωτή (ή 53.5mV RF input) 
µε απόδοση VCE = 29.21% και PCE = 5.46% σε φορτίο 1ΜΩ, µε αντίστοιχη 
ευαισθησία -15.43dBm και εµβέλεια (εξίσωση 4-56) ίση µε 1.65m (Πίνακας 7). Στον 
Πίνακα 7 έχουµε συγκριτική ανάλυση των υλοποιήσεών µας µε άλλες από τη 
βιβλιογραφία, είτε στην ίδια συχνότητα λειτουργίας είτε στην ίδια τεχνολογία. Η 
καλύτερη –σε πρώτη µατιά δεδοµένης και της απουσίας ενός κοινά αποδεκτού figure 
of merit- συµπεριφορά, ανορθωτών σε άλλες δηµοσιευµένες εργασίες (µικρότερης f 
και µεγαλύτερου µήκους καναλιού L, που αντίστοιχα σηµαίνει µικρότερο ρυθµό 
διακοπτικής λειτουργίας και λιγότερα ρεύµατα διαρροής ή παρασιτικές απώλειες 
χωρητικής φύσεως στο υπόστρωµα [31]), οφείλεται σε πολλούς παράγοντες, όπως η 
απώλεια διάδοσης ελευθέρου χώρου (FSPL) που αυξάνεται πολύ σε µεγάλες 
συχνότητες, οι υψηλότερες τιµές EIRP (4W in USA) εκτός Ευρώπης (ΕΤSI) που έχει 
πιο αυστηρά όρια εκποµπής, η συµπεριφορά των ΜΟSFETs µε κανάλια νανοµετρικά 
(<100nm), οι διαφορετικές τιµές αντιστάσεων φορτίου ή και κεραίας καθώς και τα 
κέρδη κεραιών εκποµπής (reader) και λήψης (tag), άλλοτε υλοποιηµένες και εκτός 
chip, επιτυγχάνοντας υψηλότερους συντελεστές ποιότητας Q (ειδικά για τα πηνία off-
chip). Για παράδειγµα, στην [28] χρησιµοποιείται αντίσταση κεραίας Rant = 300Ω µε 
κέρδος διπόλου Gtag = 2dbi. Oπότε µε µια κεραία στα 0dbi θα είχαµε PCE = 23.3% 
και µε την αντίσταση κεραίας στα 50Ω θα είχαµε τελικά PCE = 3.9% µειωµένο κατά 
έναν παράγοντα 6 (6 = 300/50). Ο συντελεστής ποιότητας στην [28] είναι δε Q = 3.22 
αφού µέτρησαν αντίσταση εισόδου Rin = 3.4KΩ (µετά τo L-match) ενώ ισχύει ότι Rin 
= Rant(1+Q2). Οι ερευνητές (Πίνακας 7)  κύρια χρησιµοποιούν (σε διαφορετικό 
αριθµό σταδίων, που επηρεάζει τόσο το µέγεθος του chip όσο και την απόδοση VCE) 
την τοπολογία VD-Dickson µε εξαίρεση την [44] όπου γίνεται χρήση της τοπολογίας 
NVC. Στις [28, 51] χρησιµοποιείται διαφορική τοπολογία VD τύπου Greinacher 
οπότε έχουµε 2Ν βαθµίδες άρα κέρδος τάσης 4Ν στον υπολογισµό του VCE (στην 
εξίσωση 4-52). Στην [31] η εµβέλεια θα ήταν µόνο 98cm αν χρησιµοποιούταν ισχύς 
εκποµπής 500mW. To υψηλό σχετικά PCE στην [51] είναι µετρηµένο όχι στο 
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κατώφλι οριακής τάσης λειτουργίας του ανορθωτή αλλά πολύ ψηλότερα, για έναν 
ανορθωτή µε σχεδίαση εστιασµένη σε υψηλό PCE (µεγάλο W = 100µm, µικρό 
φορτίο στα 16.7KΩ). Επίσης στην [42] το υψηλό PCE που ανακοινώνουν είναι σε 
µεγάλη ισχύ εισόδου, στα -8dbm (κι όχι στο κατώφλι ευαισθησίας του ανορθωτή). Αν 
στην [42] υπολογιζόταν το PCE για ευαισθησία S = -22.6dBm τότε όπως είναι 
εµφανές από το Σχήµα 17f  [στην 42] και για ένα φορτίο 1.32ΜΩ, θα είχαµε PCE < 
4%. Nα αναφέρουµε δε, ότι ο µετατροπέας-ανορθωτής που υλοποιήθηκε είναι 100% 
σε ολοκληρωµένη µορφή, που καθιστά πολύ χαµηλό το συντελεστή ποιότητας, ειδικά 
των έτοιµων ολοκληρωµένων αυτεπαγωγών (Q << 10) που επιλέχθηκαν από τη 
δεδοµένη τεχνολογία και οn-chip. Bέβαια στην περίπτωση των πολύ µικρών 
πυκνοτήτων ισχύος (-12dbm/m2 = 63µW/m2 στη ζώνη συχνοτήτων 1GHz – 3.5GHz 
[103]) της ενεργειακής συγκοµιδής από ραδιοκύµατα (RF energy harvesting) οι 
µετρηθείσες αποδόσεις µετατροπής ισχύος είναι ελάχιστες (PCE = 0.6% στην [103] 
σε ένα σύστηµα σχεδιασµένο σε ευρεία ζώνη συχνοτήτων (broadband) χωρίς 
προσαρµογή εµπεδήσεων). 
 
Εικόνα  7-7. Η βελτίωση κατά 11.5% της συµπεριφοράς του προταθέντος ανορθωτή pseudo-FG 
για είσοδο πλάτους VRF = 125mV, λόγω συνεισφοράς του σήµατος FG (signal) στη µείωση του Vth 
 
Όπως αναδεικνύεται και στον Πίνακα 7, εντέλει λόγω των προαναφερθέντων 
πλεονεκτηµάτων έναντι άλλων τοπολογιών, κατασκευάστηκε σε ολοκληρωµένη 
µορφή τεχνολογίας CMOS 90nm (IBM 9LP/9RF CMOS Process) αφού αρχικά 
σχεδιάστηκε (Layout - Virtuoso, DRC & LVS - Calibre) και εξοµοιώθηκε (SpectreRF, 
pre- and post-layout) στην πλατφόρµα του εργαλείου Cadence® (IC 6.1.3, Analog 
Design), ένας ανορθωτής 4 σταδίων µε την προταθείσα GCCR pseudo-FG τοπολογία, 
όπου το απαραίτητο σήµα FG (Floating Gate) το δηµιουργεί µια βαθµίδα ενός 
Institutional Repository - Library & Information Centre - University of Thessaly




GCCR-ZVT ανορθωτή (Εικόνα 6-11), που έχει ελάχιστο, σχεδόν µηδενικό κατώφλι, 
οπότε καθιστά εφικτή την παραγωγή σήµατος FG (πόλωσης της σύνδεσης GD, 
Eικόνα 6-12) ακόµα και σε ελάχιστες τιµές τάσης του σήµατος εισόδου RF στο tag 
chip.  
H όλη σχεδίαση πραγµατοποιήθηκε, έτσι ώστε να είναι εφικτή η λειτουργία του 
ανορθωτή 4 σταδίων ακόµα και χωρίς την ύπαρξη του βοηθητικού σήµατος FG (που 
όπως εξηγήσαµε, ελαττώνει το Vth tων τρανζίστορς στον ανορθωτή) µε σκοπό τη 
σύγκριση της προταθείσας τοπολογίας µε τις ήδη υπάρχουσες, κατά τη λήψη και των 
πειραµατικών µας µετρήσεων, αφού στις εξοµοιώσεις η βελτίωση έχει ήδη εκτιµηθεί 
(Εικόνα 7-7). Όπως είναι εµφανές από την Εικόνα 7-7 και για µια είσοδο RF πλάτους 
125mV (ή 250mV στην είσοδο του ανορθωτή, λόγω της τιµής του Qt = 2), µετρήσαµε 
µια βελτίωση της τάξης του 11.5% (από τα 942.7 στα 1050.3 mV, αν και σε 
µεγαλύτερες τιµές τάσης εισόδου είχαµε βελτίωση µέχρι και 17%, λόγω και της 
αύξησης του σήµατος VFG) από την συνεισφορά του σήµατος VFG (~270mV) στη 
µείωση της τάσης κατωφλίου Vth των τρανζίστορ του ανορθωτή 4 βαθµίδων GCCR 
pseudo-FG.  
 
Εικόνα  7-8. Η εξάρτηση των DC τάσεων Vout και VFG  από το φορτίο 
 
To σήµα δε VFG µετρήθηκε και έδειξε µεγάλη σταθερότητα κατά τις µεταβολές της 
συχνότητας (επέδειξε µια ελάχιστη ανάλογη εξάρτηση µε τη συχνότητα) ή του 
φορτίου, όπως είναι εµφανές και από τις Εικόνες 7-8 και 7-9, όπου αντίστοιχα 
εικονίζεται τόσο η εξάρτηση της τάσης εξόδου και του σήµατος VFG από το φορτίο, 
όσο και από τη συχνότητα λειτουργίας, για είσοδο RF ισχύος -8.6dBm. Η µεταβολή 
δε της τιµής του σήµατος FG (που παράγεται από ένα στάδιο ενός ανορθωτή ZVT-
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GCCR) σα συνάρτηση του σήµατος που φθάνει στον ανορθωτή φαίνεται στον 
Πίνακα 10. 
 
Εικόνα  7-9. Η εξάρτηση των DC τάσεων Vout και VFG  από τη συχνότητα 
 
 
7.2 Πειραµατική ∆ιάταξη και Πειραµατικές Μετρήσεις 
 
Για την εκτέλεση των πειραµατικών µετρήσεων  χρησιµοποιήσαµε τα παρακάτω 
όργανα και σηµατολήπτες (probes): 
 Agilent VNA 8753D with HP 85047A S-Parameter Test Set, 
 Agilent Infiniium 54855A Digital Storage Oscilloscope, 
 Agilent E4407B ESA-E Series Spectrum Analyzer, 
 Cascade Microtech's Manual probe system, 
 HMC-T2100 Synthesized Signal Generator. 
Oι µετρήσεις έγιναν, µη αυτοµατοποιηµένα, µε την ακόλουθη διαδικασία που 
αναδεικνύεται και στο σχηµατικό διάγραµµα της Εικόνας 7-10.  
 
Εικόνα  7-10. Η διάταξη των πειραµατικών µετρήσεων 
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Με τη γεννήτρια παραγωγής σηµάτων HMC-T2100, δηµιουργήσαµε τα επιθηµητά 
(ηµιτονικά αδιαµόρφωτα φέροντα) σήµατα RF (κυρίως µε κεντρική συχνότητα τα 
2.45GHz της ΙSM-RFID Βand) την εκπεµπόµενη ισχύ της οποίας µετρούσαµε µε τον 
αναλυτή φάσµατος E4407B ESA-E. Με τον ψηφιακό παλµογράφο µετρήσαµε την 
(σχεδόν DC λόγω παρουσίας της κυµάτωσης - ripple) τάση εξόδου του ανορθωτή 
καθώς και  την τάση του σήµατος FG (Floating Gate) του προταθέντος “pseudo FG” 
Rectifier. Επίσης, µε το S-Parameter Test Set και τον (Vector Network Analyzer) 
VNA 8753D µετρήσαµε το συντελεστή σκέδασης S11. H σύνδεση των pads του 
ολοκληρωµένου κυκλώµατος µε τον εξοπλισµό µετρήσεων αλλά και το απαραίτητο 
balun για τη διαφορική (balanced) τροφοδότηση του ανορθωτή, έγινε µε το manual 
probe system της Cascade Microtech. 
Έτσι, οι µετρήσεις µας, εστιάστηκαν κύρια στο θέµα της προσαρµογής (L-match) 
αλλά και στην ελάχιστη τάση που απαιτείται για τη δηµιουργία της απαιτούµενης DC 
τάσης των 1.2V όπως αναφέραµε. Βέβαια, το θέµα της ορθής προσαρµογής (Παράγρ. 
4.3 ως και 4.5) µεταξύ κεραίας, κυκλώµατος συντονισµού και ανορθωτή είναι πολύ 
µεγάλης σηµασίας, αφού είναι αδύνατη η επίτευξη τέλειας προσαρµογής καθώς και η 
ταυτόχρονη επίτευξη υψηλής τάσης λόγω υπέρτασης στο διττού ρόλου, κύκλωµα 
πρσαρµογής και συντονισµού (Κεφ. 4). Με άλλα λόγια, είναι πιο κρίσιµος ο 
συντονισµός στην επιθυµητή συχνότητα και όχι η απολύτως ορθή προσαρµογή µε ένα 
καθαρά µη γραµµικό κύκλωµα, όπως ο ανορθωτής που ακολουθεί. Αυτός είναι κι ο 
λόγος, που ανιχνεύσαµε µια διαφορά µεταξύ της συχνότητας (µικρής ζώνης f – 
narrowband matching) τέλειας προσαρµογής και της συχνότητας συντονισµού ή 
ακριβέστερα, υψηλής τιµής υπέρτασης, λόγω συντονισµού.  
 
Εικόνα  7-11. Η DC τάση εξόδου του ανορθωτήVout συναρτήσει της συχνότητας f, για διάφορες 
τιµές του φορτίου RL, µε βάση πειραµατικές µετρήσεις και δεδοµένα εξοµοιώσεων 
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Έτσι όπως είναι έκδηλο από την Εικόνα 7-11, η µεγιστοποίηση της τάσης στην έξοδο 
του ανορθωτή, που υποδηλώνει µέγιστη τιµή του ολικού συντελεστή  ποιότητας Qt, 
γίνεται εφικτή σε συχνότητα < 2.45GHz.  
Aκριβέστερα ο συντονισµός στο κύκλωµα υπέρτασης (Βοοster) συνέβαινε περί τα 
1.6GHz (Eικόνα 7-11), δηλαδή σε µικρότερη από τη συχνότητα των 2.45GHz στην 
οποία σχεδιάστηκε η ορθή προσαρµογή, όπως άλλωστε και θεωρητικά εξηγήσαµε µε 
βάση το µοντέλο που αναπτύχθηκε στην Παράγραφο 4.5. Παρόλα αυτά, έτσι 
πετύχαµε υψηλότερη τιµή Qt (= 2) σε σχέση µε την επιτευχθείσα (< 2) για ακριβή 
συντονισµό στα 2.45GHz, όπως εξηγήσαµε και στην Παράγραφο 4.5 (Εικόνα 4-7). Η 
όλη βέβαια σχεδίαση δεν έγινε µόνο µε τη χρήση της αναφερθείσας θεωρίας του 
Κεφαλαίου 4 αλλά έγινε τελική βελτιστοποίηση της µε βάση τις παρασιτικές (κύρια 
χωρητικές) επιδράσεις που µετρήθηκαν κατά τις εξοµοιώσεις και µοντελοποιήθηκαν 
στην Παράγρ. 4.5. 
Στην Εικόνα 7-12 παρατηρούµε µια µεγέθυνση της ορισθείσας µε την εστιγµένη 
καµπύλη περιοχής της Εικόνα 7-11, που αποτελεί και την περιοχή ενδιαφέροντός µας 
(ISM-RFID Frequency 2.45GHz), απ’ όπου πιο εύκολα συνάγουµε τη µεγάλη 
οµοιότητα των πειραµατικών µετρήσεων µε αυτών από  τις εξοµοιώσεις. 
 
Εικόνα  7-12. Η DC τάση εξόδου του ανορθωτήVout συναρτήσει της συχνότητας f, για διάφορες 
τιµές του φορτίου RL κοντά στην περιοχή ενδιαφέροντος, των 2.45GHz 
 
Επίσης, µετρήσαµε και τον συντελεστή ανάκλασης εισόδου S11 (input reflection 
coefficient), που είχε µια πολύ ικανοποιητική τιµή στα -18.8dB σε συχνότητα 
2.55GHz για τιµή φορτίου 1ΜΩ (Εικόνα 7-13). H διαφορά µεταξύ αυτής της 
συχνότητας και της συχνότητας λειτουργίας των 2.45GHz (όπως άλλωστε και η 
διαφορά µεταξύ της συχνότητας των 1.6GHz της Εικόνας 7-10, όπου παρατηρείται η 
µέγιστη τάση εξόδου άρα το Qmax µε τα 2.45GHz) oφείλεται όχι µόνο σε παρασιτικές 
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χωρητικές κυρίως επιδράσεις που µεταβάλλουν και τη συχνότητα συντονισµού αλλά 
και τη συµπεριφορά του κυκλώµατος προσαρµογής, αλλά και στο ότι έγινε 
προσπάθεια να πετύχουµε ικανοποιητικό Q ( = 2) ακόµα κι αν η προσαρµογή απείχε 
τελικά από την τελειότητα. Βέβαια υπήρχε περιθώριο και για µεγαλύτερη ανοχή στην 
απώλεια προσαρµογής, ώστε να πετύχουµε και υψηλότερη τιµή του Q ( > 2) αλλά 
αυτή η ευελιξία ενώ υπήρχε σε επίπεδο εξοµοίωσης όπως είναι φανερό δε θα 
µπορούσε να υπάρχει και σε επίπεδο πολλαπλής εργοστασιακής κατασκευής του chip. 
 
Εικόνα  7-13. Ο συντελεστής S11 της µήτρας σκέδασης, ως συνάρτηση της συχνότητας για 
διάφορες τιµές του φορτίου 
 
Από την ίδια εικόνα 7-13, συνάγουµε και το εύρος ζώνης συχνοτήτων του 
κυκλώµατος που µετρήθηκε στα 1.2GHz, πράγµα λογικό αφού για Q = 2 και 
συχνότητα λειτουργίας την fo = 2.45GHz, η εξίσωση 4-21 θα έδινε Βandwidth B = 
1.225GHz, που και πειραµατικά υπολογίσαµε για την περιοχή συχνοτήτων όπου ο 
S11 < -10dB, από την Εικόνα 7-13.  
 
Εικόνα  7-14.  Η εξάρτηση της DC τάσης εξόδου για διάφορες τιµές ισχύος εισόδου RF υπό 
διαφορετικά φορτία RL 
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Η µικρή δε εξάρτηση του S11 από την τιµή του φορτίου, αναδεικνύεται στην ίδια 
Εικόνα 7-13 όπως µετρήθηκε πειραµατικά, αν και στις εξοµοιώσεις δε φάνηκε κάποια 
ανάλογη εξάρτηση αλλά η τιµή του S11 ήταν ανεξάρτητη του φορτίου, κι αυτός είναι 
ο λόγος που έχουµε το S11 µέσω εξοµοίωσης για το φορτίο 1ΜΩ και µόνον. 
Όσον αφορά, την εξάρτηση της DC τάσης εξόδου από την ισχύ εισόδου RF, από την 
Εικόνα 7-14 συνάγουµε ότι υπάρχει κι εδώ, µεγάλη συνάφεια µεταξύ πειραµατικών 
µας µετρήσεων µε τις αντίστοιχες από τις εξοµοιώσεις. Oι αντίστοιχες µετρήσεις µας 
βρίσκονται στους Πίνακες 8 και 9. Με βάση τις µετρήσεις αυτές, στην Εικόνα 7-15 
βλέπουµε την έξοδο των 1.2V DC τάσης που επιτυγχάνεται µε την είσοδο 235mV 
στην είσοδο του ανορθωτή (ή λόγω του κέρδους υπέρτασης όπου Qt=2, µε τα 
117.5mV από την κεραία στην είσοδο του Booster, ή µε εισερχόµενη ισχύ 
ραδιοκυµάτων PRF = -8.6dBm).                                                                                                                                        
 
Εικόνα  7-15.  Είσοδος (∆ιαφορική) πλάτους 235mV στον ανορθωτή, για την επίτευξη Vout = 1.2V      
 
 
Επίσης στον Πίνακα 10 παρουσιάζεται και η πραγµατική συµπεριφορά του σήµατος 
VFG απαραίτητου για τη λειτουργία του προταθέντος pseudo-FG  ανορθωτή, 
παραγόµενου από  ένα στάδιο ενός ανορθωτή ZVT-GCCR. Eίναι έκδηλη η οµοιότητα 
µεταξύ των πειραµατικών µετρήσεων µε αυτές που λάβαµε από τις εξοµοιώσεις και η 
ορθή εποµένως συµπεριφορά του κατασκευασθέντος καίριου κυκλώµατος παραγωγής 
της τάσης VFG που είναι υπεύθυνη για την ελάττωση της τάσης κατωφλίου Vth των 
ΜΟS-diodes που περιέχει ο ανορθωτής [106]. 
Στην Εικόνα 7-16 απεικονίζεται και η συµπεριφορά µε τη συχνότητα, της αντίστασης 
εισόδου του ανορθωτή, συνδεδεµένου µε το κύκλωµα προσαρµογής-υπέρτασης, που 
για τη συχνότητα ενδιαφέροντος των 2.45GHz όπου άλλωστε έγινε όλη η σχεδίαση,     
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Πίνακας 8. A. Οι τιµές µετρήσεων (εξοµοίωσης και πειραµατικές) για την Εικόνα 7-11, Β. Οι 


































                                     
             
 
A. Vout  vs  Frequency (at various loads) @ Pin ≈ -9dBm or 
RF amplitude VRF=112.5mV, with Qt=2 
(or 225mV balanced input or 450mV single ended (Vpp) ) 
Input 
Freq 
(MHZ) Vout (V) 
Vout 










  1MΩ 500KΩ 2ΜΩ 1MΩ 500KΩ 2ΜΩ 
900   1,06         
1300   1,64         
1400   1,73         
1500   1,78         
1600   1,79         
1700   1,78         
1800   1,73         
2000   1,56         
2150 1,52 1,38 1,59 1,49 1,35 1,57 
2250 1,4 1,27 1,47 1,39 1,25 1,45 
2300,00 1,220 1,21 1,43 1,21 1,20 1,42 
2375,00 1,260 1,14 1,37 1,22 1,13 1,35 
2450,00 1,180 1,06 1,30 1,16 1,03 1,29 
2525,00 1,020 0,99 1,18 0,99 0,98 1,17 
2600,00 1,050 0,93 1,12 0,99 0,91 1,11 
2700,00 0,963 0,85 1,02 0,95 0,83 1,00 
 simulation experiment 
  B. S11(dB)  vs  Frequency (at various loads) 
 
Input  Frequency 
(MHz) 
  1M  sim. 1M  meas. 500K  meas. 2M meas. 
1000,00 -1,00 -1,00 -1,00 -1,00 
1200,00 -1,00 -1,00 -1,00 -1,00 
1400,00 -2,00 -2,00 -2,00 -2,00 
1600,00 -4,00 -4,00 -4,00 -4,00 
1800,00 -6,00 -6,00 -6,00 -6,00 
2000,00 -8,00 -8,00 -8,00 -8,00 
2200,00 -12,00 -11,50 -13,00 -10,00 
2400,00 -16,00 -16,00 -17,00 -14,00 
2500,00 -18,00 -18,00 -19,50 -16,50 
2550,00 -18,50 -18,80 -20,00 -17,00 
2600,00 -19,00 -18,30 -19,50 -16,50 
2800,00 -17,00 -16,00 -17,50 -14,50 
3000,00 -14,00 -13,50 -15,00 -12,50 
3200,00 -11,00 -11,00 -12,00 -10,50 
3400,00 -9,00 -9,00 -10,00 -9,00 
3600,00 -8,00 -8,00 -8,50 -8,00 
3800,00 -7,00 -7,00 -7,00 -7,00 
4000,00 -6,00 -6,00 -6,00 -6,00 
4200,00 -5,00 -5,00 -5,00 -5,00 
4400,00 -4,00 -4,00 -4,00 -4,00 
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Πίνακας 9. Οι τιµές µετρήσεων (εξοµοίωσης και πειραµατικές) για τις Εικόνες 7-14 και 7-15 
 
* Power in Rectifier (dBm) = 10log(Prect/1mW) =  10log(PRF/1mW)+6db =  20log(Vo(mV)) – 50, due to Qt = 2 (Prect = PRF X 4 or +6dB) and Rs=50Ω. 
DC Vout vs Input Power (and Voltage) for various Loads (Simulations and Εxperiments) - Qt = 2 
Input Power at: (dBm) Input Voltage (V) Vout DC – Sim. Measurements (mV) at Load 
Vout DC– Exp.Measurements 




























500ΚΩ 1ΜΩ 2ΜΩ 500ΚΩ 1ΜΩ 2ΜΩ Εξίσωση 4-56 
-16.580 
 
-22.580 23.50 47 94 5.522  0.11     3.76 
-11.905 -17.905 40.25 80.5 161 16.201 5.7 6.7     2.20 
-9,312 -15.312 54.25 108.5 217 29.431 31 60 71 25 55 69 1.63 
-7.576 -13.576 66.25 132.5 265 43.891 132 205 267 120 200 262 1.36 
-5.116 -11.116 87.50 175 350 76.563 472 588 644 450 580 640 1.01 
-3.473 -9.473 106.25 212.5 425 112.891 822 944.2 1015 815 940 1010 0.83 
-2.977 -8.977 112.50 225 450 126.563 1060 1180 1300 1045 1150 1250 0.79 
-2.600 -8.600 117.50 235 470 138.063  1210   1200  0.75 
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Πίνακας 10. Οι τιµές µετρήσεων (εξοµοίωσης και πειραµατικές) για τη συµπεριφορά του 
σήµατος VFG  απαιτούµενου για τη λειτουργία του προταθέντος  pseudo-FG Ανορθωτή 
 
 The FG signal (from 1 stage ZVT-GCCR Rectifier)   
at various inputs 
Vo at Rectifier-
mV 
(2 X RF input) 
RF input 
- dBm 
FG signal – 
Simulated 
(mV) 
FG signal – 
Measured 
(mV) 
50 -22.1 32 31 
85.4 -17.3 76 74 
115.4 -14.8 111 110 
141.4 -13.1 141 140 
186.2 -10.6 200 197 
226 -8.9 254 252 
252 -8.0 294 291 
352.4 -5.1 411 408 




Εικόνα  7-16. Η αντίσταση εισόδου του ανορθωτή συνδεδεµένου στο όλο κύκλωµα 
 
µετρήθηκε να είναι Zin = 40.619 – 14.854i ή |Zin| ≈ 44.5Ω που υποδηλώνει µια τιµή 
πολύ κοντά στα 50Ω της Rs (αντίστασης πηγής psin στο Cadence κατά τις 
εξοµοιώσεις, µε σκοπό την προσοµοίωση της αντίστασης της κεραίας) µια 
ικανοποιητική δηλαδή προσαρµογή, της ωµικής τουλάχιστον συνιστώσας της 
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εµπέδησης εισόδου. Για τη συχνότητα των 2.45GHz, το φανταστικό µέρος 
αντιστοιχεί σε µια χωρητική συνιστώσα της τάξης των 4.37pF, τιµή λογική µε βάση 
το σύνολο των χωρητικοτήτων που χρησιµοποιήθηκαν σε ανορθωτή και κύκλωµα 
προσαρµογής – υπέρτασης συν τις παρασιτικές χωρητικότητες (αναµενόµενα µικρές 
λόγω της χρήσης ΜΙΜ Capacitors). Πρόκειται για 4 στάδια ανορθωτή µε 2 πυκνωτές 
ΜΙΜ των 200fF ανά στάδιο, σύν τις 2 χωρητικότητες 200fF  του κυκλώµατος 
παραγωγής της τάσης VFG συν τις 2 χωρητικότητες του κυκλώµατος προσαρµογής 
(balanced feeding of chip) – υπέρτασης στα 1pF έκαστος εξ’αυτών (σχεδιασµένο 
βέβαια το κύκλωµα προσαρµογής, µε έµφαση στην υπέρταση λόγω συντονισµού και 
όχι στην τέλεια προσαρµογή, που θα απαιτούσε µια άλλη τιµή χωρητικότητας αφού 
χρησιµοποιήθηκε η µέγιστη (προς επίτευξη µέγιστου Q) εφικτή από την τεχνολογία,  
σπειροειδής αυτεπαγωγή, τιµής 21.006nH) µε αποτέλεσµα η παράλληλη σύνδεση 
όλων αυτών να δηµιουργεί, µαζί και µε τις παρασιτικές χωρητικότητες (~10%) µια 
εφάµιλλη χωρητικότητα (4.4pF) µε αυτή που βρήκαµε από το φανταστικό µέρος της 
σύνθετης αντίστασης εισόδου Ζin. 
Η χωρητικότητες των 200fF που χρησιµοποιήθηκαν σε κάθε ανορθωτή µε χρήση 
τεχνολογίας ΜΙΜ είχαν διαστάσεις, Lc = 3um, Wc = 29um µε Lc < Wc ώστε να 
µειωθούν οι παρασιτικές επιδράσεις (σχεδίαση υψηλού QC). Aν χρησιµοποιούσαµε 
πυκνωτές pcap (αντί mimcap) της βιβλιοθήκης της τεχνολογίας τότε θα έπρεπε να 
είχαν µεγέθη, Lc = 7um, Wc = 69um πράγµα που θα αύξανε κατά σηµαντικό βαθµό τις 
παρασιτικές χωρητικότητες αλλά και το µέγεθος του chip. Άλλωστε το πλεονέκτηµα 
των ΜΙΜ Capacitors είναι ακριβώς ο µικρότερος χώρος που καταλαµβάνουν στο chip 
σε σχέση µε πυκνωτές άλλου τύπου (Βλ. Παράγραφο 5.2.2). 
H τιµή δε των 21.006nH των απαιτούµενων ολοκληρώσιµων πηνίων του κυκλώµατος 
προσαρµογής – υπέρτασης (δύο κυκλώµατα προσαρµογής, ένα για την τροφοδότηση 
της εισόδου RF+ και ένα για την είσοδο RF- από το απαραίτητο balun, άρα δύο 
πηνία), επιτεύχθηκε (symind, from library) µε τις ακόλουθες διαστάσεις on-chip: 
outer = 300um, W = 7.05um, n = 13 rotations, space = 3um, Metal Stack 
5_01_00_01_LD, Ground plane M1 (όχι BFMoat, για υψηλό Q). Όσον αφορά τη 
χωρητικότητα του κυκλώµατος προσαρµογής, αυτή καθορίστηκε να έχει τιµή 1pF 
(mimcap, Wc = 24.945um, Lc = 19.1um) όπως αναφέραµε, αν και ο ακριβής 
συντονισµός στη συχνότητα των 2.45GHz µε βάση και την τιµή αυτεπαγωγής που 
θεωρήσαµε, θα έπρεπε να γίνει µε χωρητικότητα 200fF. Μάλιστα ο συντονισµός 
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τώρα γίνεται στα 1.1GHz λόγω αύξησης της χωρητικότητας, ενώ η θεωρητική τιµή 
του Q = (Lω)/R = 2.9, πολύ κοντά στην τιµή 2 που επιτεύχθηκε (βέβαια µε τη χρήση 
πυκνωτού 200fF το θεωρητικό Q = 6.4 όπως θεωρήσαµε και στο µοντέλο ανάλυσης 
της Παραγράφου 4.5). Η αλλαγή σε µεγαλύτερη τιµή χωρητικότητας έγινε µε βάση 
τις εξοµοιώσεις, όπου ερευνήθηκε η συµπεριφορά του κυκλώµατος προσαρµογής 
όταν πια συνδέοταν εµπρός από τον ανορθωτή, ώστε να ληφθούν υπόψιν κάθε είδους 
παρασιτικές επιδράσεις, που µετέβαλλαν τόσο τη συχνότητα συντονισµού αλλά και 
το λόγο στασίµων κυµάτων ή το συντελεστή ανάκλασης. Όπως αναφέρθηκε, κύρια 
στηρίχθηκε η όλη σχεδίαση εστιάζοντας σε καλή προσαρµογή αλλά και ταυτόχρονα 
πετυχαίνοντας ικανοποιητική τιµή του Qt (= 2) ώστε να εκµεταλλευτούµε από τη µία 
το µικρό ποσοστό ανάκλασης της ισχύος (1-|ρ2| προς το φορτίο) και από την άλλη, το 
κέρδος τάσης λόγω υπέρτασης κατά το συντονισµό. Έτσι το chip κατασκευάστηκε µε 
βάση ακριβώς αυτή τη λογική σχεδίασης, ενώ ακολούθως µετρήθηκε και πειραµατικά 
επιδεικνύοντας τη συµπεριφορά που ήδη αναλύσαµε. Βέβαια όπως αναλύθηκε, λόγω 
των παρασιτικών επιδράσεων αλλά και τη διαφορετική συµπεριφορά του κυκλώµατος 
προσαρµογής – υπέρτασης όταν συνδέεται στο µη γραµµικό κύκλωµα του ανορθωτή, 
τελικά ο συντονισµός πάντοτε πραγµατοποιείται σε µεγαλύτερη εκ της αρχικά 
υποτεθείσας τιµής (βλ. Εικόνα 7-13, στα 2.55GHz), οπότε αυτός ήταν και  ο λόγος 
χρήσης µεγαλύτερης χωρητικότητας από τα αρχικά 200fF ενός ακριβούς (ιδανικά) 
συντονισµού.  
 
Εικόνα  7-17. Bελτίωση του S11 (= -20dB) αλλά και ελάττωση του Qt (= 1.24) για: C=1.3pF, L=21nH 
 
Κάθε φορά βέβαια σε όλη τη διάρκεια της έρευνας, µετρήθηκε το ακριβές εφικτό Qt 
σε συνδυασµό µε την επιτευχθείσα τιµή της τάσης εξόδου, ενώ παράλληλα 
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µετρήθηκε και ο συντελεστής ανάκλασης S11 (ταυτόχρονη παρακολούθηση της 
συµπεριφοράς ενός κυκλώµατος διττού ρόλου, µε µη γραµµική µεταβολή του 
καθενός εξ’αυτών, τόσο ως κυκλώµατος συντονισµού για την επίτευξη της 
υπέρτασης όσο και ως κυκλώµατος προσαρµογής για την εξάλειψη των ανακλάσεων 
ή τη µέγιστη µεταφορά ισχύος). 
Για παράδειγµα, σε άλλη σχεδίαση (Εικόνα 7-17) µε πυκνωτή στα 1.3pF, ενώ η 
προσαρµογή βελτιώθηκε, πράγµα που φανερώνει η νέα τιµή του S11 στα -20dB (αντί 
-18.8dB όταν C = 1pF, Eικόνα 7-13), ο ολικός (loaded) συντελεστής ποιότητας 
ελαττώθηκε αισθητά στην τιµή Qt = 1.24. Να σηµειωθεί, ότι µια ελάττωση στο 
συντελεστή υπέρτασης κατά ένα ποσοστό δε σηµαίνει ότι η τάση στην έξοδο θα 
ελαττωθεί κατά το ίδιο ποσοστό, αλλά πρακτικά µειώνεται ακόµη περισσότερο και 
µάλιστα µη γραµµικά. Ο λόγος είναι ότι ελαττωθείσης της παρεχόµενης τάσης στον 
ανορθωτή, µικραίνει η τάση Veff (Veff = VGS-Vth, overdrive V) που διατίθεται στα 
ΜΟSFETs οπότε γίνεται ακόµη πιο υποκατωφλιακή η συµπεριφορά των τρανζίστορς. 
Στην περίπτωση αυτή ενώ ο συντονισµός θεωρητικά θα έπρεπε να πραγµατοποιηθεί 
στα 960ΜΗz, εντέλει γίνεται στα 2.3GHz, όπως άλλωστε συνέβη και µε τον πυκνωτή 
των 1pF. Μια τελική σύγκριση των δύο προαναφερθέντων υλοποιήσεων, έχουµε στην 
Εικόνα 7-18, όπου εκτός από τη διαφορετική συµπεριφορά λόγω των διαφορετικών 
τιµών των πυκνωτών, όπως αναφέρθηκε, έχουµε και τη συµπεριφορά των extracted 
κυκλωµάτων, που πάντοτε έχουν peak της τιµής S11 πιο αριστερά, δηλαδή σε 
µικρότερη συχνότητα, λόγω των αυξηµένων παρασιτικών επιπρόσθετων 
χωρητικοτήτων από τα pads και τις διασυνδέσεις. 
 
Εικόνα  7-18. Σύγκριση των S11 για δύο διαφορετικές τιµές πυκνωτών του κυκλώµατος 
προσαρµογής – υπέρτασης: C = 1pF (chip’s design) & C = 1.3pF 
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Παρόλα αυτά, µετά και από την αποστολή του τελικού chip (Εικόνες 7-19 και 7-20 
και Παράρτηµα Β)  προς παραγωγή, η συνέχιση των ερευνών, έδειξε τελικά ότι θα 
µπορούσαµε να πετύχουµε ακόµα µεγαλύτερη DC τάση στην έξοδο του ανορθωτή, αν 
δεν στηριζόµασταν τόσο στο θέµα της καλής προσαρµογής (S11 < -12dB) αλλά και 








Εικόνα  7-19. Μικροφωτογραφία του chip διαστάσεων 0.85mm Χ 1.05mm ή 0.89mm2 (fabricated 
by IBM – MOSIS in 90nm) 
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Εικόνα  7-20. Layout of chip (Cadence® Virtuoso-XL) (βλ. Παράρτηµα Β) 
 
 
Aν και η προσπάθεια πάντοτε αποσκοπούσε σε µια χρυσή τοµή µεταξύ matching και 
resonance overvoltage – boosting εντούτοις µια σχεδίαση µε τιµές πυκνωτών στα 
169fF (µε fo = 2.67GHz για L = 21nH) απέδωσε µια τάση εξόδου πολύ µεγαλύτερη 
από ότι οι προηγούµενες σχεδιάσεις. Έτσι λάβαµε 2.23V στην έξοδο του ανορθωτή 4 
σταδίων όταν για την ίδια είσοδο (στα 2.45GHz)  σε αυτόν λαµβάναµε µόλις 1V για 
τιµή των πυκνωτών C = 1pF. Επίσης η απαιτούµενη τάση VFG έφτασε τα 521mV από 
τα 259mV που ήταν όταν C = 1pF. Βέβαια η τιµή του συντελεστή ανάκλασης έλαβε 
την τιµή S11 = -2.2dB που υποδηλώνει πάρα πολλά στάσιµα. Ίσως η ανακλώµενη 
προς τα πίσω ενέργεια εισέρχεται ξανά στον ανορθωτή, αυξάνοντας την απόδοση του 
όλου συστήµατος, οπότε η κακή τελικά προσαρµογή είναι πιο θεµιτή σε σχέση µε την 
απαίτηση ενός βέλτιστου συντελεστή υπέρτασης λόγω ενός καλού κυκλώµατος 
συντονισµού. Το µετρηθέν δε Q = 1.51 που αν και µικρότερο από το 2 που είχαµε 
σχεδιάσει on-chip, εντέλει απέδωσε καλύτερα στην παραγωγή DC τάσης εξόδου κατά  
τις εξοµοιώσεις, πιθανώς για το λόγο που εξηγήσαµε (αν C = 169fF το Qθεωρ. ≈ 7). 
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Πίνακας 11.  Η συµπεριφορά του ανορθωτή µακριά από την συχνότητα λειτουργίας των 























Ακριβέστερα, στον -τελευταίο- Πίνακα 11 οι τιµές µετρήσεων από εξοµοίωση έγιναν 
µε το σκεπτικό να ευρεθεί σε κάθε περίπτωση η συχνότητα µεγιστοποίησης, τόσο της 
τάσεως εξόδου όσο και του σήµατος VFG. Όσο βέβαια είναι µεγαλύτερο το σήµα VFG 
τόσο µεγαλύτερη τάση λαµβάνουµε στην έξοδο, αφού µεγαλύτερο εύρος τάσης (Veff) 
προς ανόρθωση περισσεύει, λόγω µεγαλύτερης ελάττωσης της τάσης κατωφλίου Vth. 
Aπό τον Πίνακα 11 συµπεραίνουµε, ότι όσο η χωρητικότητα µικραίνει, τόσο 
µεγαλώνει η συχνότητα, στην οποία µεγιστοποιείται η τάση εξόδου, πράγµα 
αναµενόµενο λόγω του συντονισµού ( 1 LCοω = ). Η µετακίνηση όµως ακόµα σε 
µεγαλύτερη συχνότητα κοντά στα 2.45GHz µε τη χρήση πολύ µικρής χωρητικότητας 
(σχεδίαση µέσω εξοµοιώσεων και όχι θεωρητικά αναλυθείσα) δεν κατέστη εφικτή 
C → 1pf 169fF 1pf 169fF 
f (GHz) VFG1 (mV) 
VFG2 
(mV) Vout1 (V) Vout2 (V) 
1 
  631   1,33 
1,3 785   2,53   
1,32 794       
1,36 785       
1,4 776   2,60   
1,44 758       
1,5 728 846 2,56 2,44 
1,6 663 849 2,45 2,55 
1,7 
  844   2,64 
1,8 
  814   2,66 
1,8125 
  812   2,715 
1,825 
  807   2,716 
1,85 
  800   2,718 
1,875 470 791 1,90 2,72 
1,9 
  786   2,68 
1,95 
  763   2,67 
2 
  742   2,65 
2,1 
  694   2,6 
2,2 309 641,4 1,26 2,51 
2,45 259 521 0,96 2,23 
2,7 253   0,78   
2,8 
  369   1,81 
3 
  297   1,70 
3,4 
  240   1,35 
4 
  229   1,18 
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ακόµα και µε την ελάχιστη εφικτή υλοποιήσιµη χωρητικότητα από την τεχνολογία, 
δηλ. την C = 36fF (L = W = 4um) που µετακίνησε τη συχνότητα  µεγιστοποίησης της 
τάσης στα 2.12GHz.  
Όπως είναι φανερό από τον Πίνακα 11 η µεγιστοποίηση της τάσης εξόδου για την 
χωρητικότητα 1pF, γίνεται σε συχνότητα 1.4GHz ενώ του σήµατος VFG γίνεται στα 
1.32GHz. H νέα αυτή τιµή συχνότητας των 1.4GHz και για σταθερή την τιµή της 
L=21nH, αντιστοιχεί σε µια νέα ολική χωρητικότητα των 615fF, που µπορεί να 
προκύψει από µια σε σειρά σύνδεση της αρχικής χωρητικότητας του 1pF µε µία 
χωρητικότητα των 1.6pF, που εύκολα προκύπτει από τον 4-σταδίων ανορθωτή, που 
περιέχει 2 πυκνωτές των 200fF ανά στάδιο, όπως είδαµε.  
Βέβαια και µε τη χρήση του µοντέλου από την Παράγραφο 4-5 µπορούµε να 
υπολογίσουµε για την περίπτωση, για C = 1pF και µε τη νέα συχνότητα συντονισµού 
που είδαµε (f = 1.1GHz) και για τον νέο συντελεστή ποιότητας Qr = 2.9 ότι (µε βάση 
τους ανάλογους υπολογισµούς) Req = 566Ω που αναγκάζει τον ολικό Qt να γίνει: 






QC C C C C Q= + = + + , οπότε Ceq = 
1000(4/5)fF + 166fF, (µε βάση τυπική τιµή Ζin από τη βιβλιογραφία) oπότε Ceq = 
966fF και η νέα συχνότητα feq θα είναι feq = 1.06GHz (Lp = 23.5nH). Η νέα τιµή του 
Qt είναι πολύ κοντά στην ευρεθείσα (~1.5) από εξοµοίωση, που καθιστά εποµένως 
αρκετά ακριβές το µοντέλο της Παραγράφου 4-5.  
Επίσης ακριβώς µε την ανάλογη διαδικασία, για την σχεδίαση µε C = 169fF (fo = 





=  µε Lp = 21.4nH) τιµή που είναι πολύ κοντά στην ευρεθείσα 
συχνότητα µεγιστοποίησης της τάσης εξόδου (1,875GHz στον Πίνακα 11).  
Όσον αφορά το ζήτηµα της οδήγησης µε το σήµα RF του tag-chip, κατά τις µετρήσεις 
χρησιµοποιήθηκε balun παρεχόµενο από την Cascade Microtech's και από το Manual 
probe system που µας παρείχε το εργαστήριο µετρήσεων. Κατά τις εξοµοιώσεις έγινε 
χρήση του ιδανικού balun (AnalogRF Library) που η λειτουργία του γενικά είναι 
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Όπως είναι φανερό, ο διαµοιρασµός της ισχύος σε 2 δυνατές διαδροµές (από P/2) 
καθιστά την παραδιδόµενη τάση σε κάθε διαδροµή να είναι µικρότερη κατά 3dB 
(1 2 ). Από τη µορφή των ηµιτονικών σηµάτων στην Εικόνα 7-21 µπορούµε να 
κατανοήσουµε την µετατροπή του σήµατος διέγερσης από ένα σήµα RF+ ως προς τη 
γη, σε ένα σήµα µε τιµές τάσης από RF-  έως RF+.  
Βέβαια, η διέγερση µπορεί να γίνει και µε τη γεννήτρια σε κατάσταση floating (άνευ 
γείωσης, που έτσι κι αλλιώς δε µπορεί να υφίσταται σε ένα RFID tag chip), όπου 
συνδέονται οι δύο πόλοι της γεννήτριας στις εισόδους VRF+, VRF- του ανορθωτή. 
Βέβαια τότε κατά τις εξοµοιώσεις το σήµα πλάτους που κάθε φορά ορίζοταν, 
λαµβανόταν από το Spectre ως τάση peak-peak, ενώ πάντοτε απαιτούταν και ρύθµιση 
λόγω των ανακλάσεων και στασίµων, που παράλλαζαν και την τάση εισόδου από τη 
γεννήτρια. Όταν όµως ο αρνητικός ακροδέκτης της γεννήτριας (psin, Rs = 50Ω) 
συνδεόταν στη γη, τότε είχαµε µια συµπεριφορά πανοµοιότυπη µε τη διέγερση του 
µέσω δυο αντιφασικών γεννητριών (µε διαφορά φάσης, ∆φ = 180ο) όπως στην Εικόνα 
7-22 (οι αντιστάσεις έγιναν 25Ω σε κάθε γεννήτρια ώστε τελικά να έχουµε 50Ω 
ισοδύναµη προσοµοιασµένη αντίσταση ακτινοβολίας κεραίας). 
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Εικόνα  7-22. Οδήγηση του ανορθωτή, µε δύο αντιφασικές γεννήτριες (∆ιαφορική ∆ιέγερση) 
 
 
Η λήψη πάντως µετρήσεων από τις εξοµοιώσεις, κατέδειξε τη δυσκολία επίτευξης της 
απαιτούµενης κάθε φορά τάσης εισόδου στον ανορθωτή από τη γεννήτρια, κύρια 
λόγω των ανακλάσεων και των στασίµων που την ακολουθούν. Έτσι εκτός από την 
µεταβολή κατά έναν παράγοντα επί 0.707 λόγω του balun όπως ήδη εξηγήσαµε, 
έπρεπε να αυξήσουµε κατά έναν παράγοντα 12% την είσοδο στο balun λόγω της 
απωλεσθείσας ανακλώµενης τάσης, ενώ έπειτα πολλαπλασιάζοντας επί 2 λόγω της 
υπέρτασης µπορούσαµε να έχουµε την είσοδο στον ανορθωτή. 
Ο ως άνω παράγοντας +12% λόγω στασίµων, είναι ουσιαστικά η αριθµητική τιµή των 
-18.8db που είχαµε υπολογίσει (πειραµατικά και από εξοµοιώσεις) για τον 




= = = , από την εξίσωση 3-11). 
Τέλος, αν και τα τελευταία συµπεράσµατα αποτελούν έρευνα που πραγµατοποιήθηκε 
µετά την αποστολή του chip προς παραγωγή, έδειξαν ότι η επιτευχθείσα απόδοση 
µετατροπής ισχύος (PCE) θα µπορούσε να είναι µέχρι και πενταπλάσια της αρχικά 
µετρηθείσας (1.05%) ακόµη και σε συχνότητα την επιθυµητή των 2.45GHz. O λόγος 
είναι η µεγαλύτερη (Χ2.25) τελικά τάση (και το µεγαλύτερο (Χ2) βέβαια σήµα VFG) 
που µπορεί να αναπτυχθεί στην έξοδο του ανορθωτή, παρόλο που τόσο η 
προσαρµογή, όσο και η υπέρταση λόγω συντονισµού είναι σε µια ενδιάµεση µη 
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In writing, there's often a trade-off between being concise and being complete... 
8. Συµπεράσµατα  
 
Η προταθείσα εξέλιξη, στηρίχθηκε κύρια στις µεθόδους µείωσης του Vth µέσω της 
παροχής φορτίου, άρα τάσης στην πύλη, που καθιστά έτσι πιο έυκολο το άνοιγµα των 
transistors όπως αναφέραµε. Όµως η µέθοδος που εισάγουµε, δεν απαιτεί ούτε 
εξειδικευµένες κυκλωµατώσεις αλλά ούτε πρόσθετα κόστη στην παραγωγή και είναι 
απολύτως συµβατή µε την τεχνολογία CMOS. Αναλυτικώτερα ονοµάζουµε τη 
µέθοδο ως “pseudo-FG” αφού οι κλασικές µέθοδοι FG-MOS είδαµε ότι απαιτούν 
ειδική µέθοδο πανάκριβης παραγωγής αλλά και προγραµµατισµό κι έλεγχο µε 
απαιτήσεις και δυσκολία. Βέβαια στα µεγέθη των καναλιών λίγων nm που σήµερα 
υλοποιούνται, ανάλογες µέθοδοι µείωσης του Vth, τείνουν να εκλείψουν, αφού το 
λεπτότατο οξείδιο της πύλης (κάποια Ǻ) αποτρέπει τη διατήρηση φορτίου στο GD 
path για πολύ, λόγω του υπολογίσιµου ρεύµατος διαρροής από το λεπτό οξείδιο της 
πύλης. 
Πρακτικά, προσθέσαµε δύο MOS-diode connected transistors και δύο πυκνωτές 
(ΜΙΜ) στην αγώγιµη διαδροµή σύνδεσης µεταξύ Drain-Gate (Καταβόθρας-Πύλης) 
πετυχαίνοντας έτσι την εισαγωγή διαφοράς δυναµικού VFG χωρίς δρόµο διαφυγής των 
φορτίων (λόγω των πυκνωτών) στη θέση αυτή. Η τάση VFG παράγεται από ένα 
στάδιο ανορθωτή GCCR µε τη χρήση ΖVT (Zero Vth) MOSFETs που έχουν µηδενικό 
κατώφλι τάσης και άρα ανοίγουν µε ελάχιστο RF σήµα εισόδου. Το µέγεθος της 
τάσης VFG καθορίζει ουσιαστικά και τη µείωση στο κατώφλι τάσης Vth που µπορεί να 
επιτευχθεί. Η παραπάνω εξέλιξη αν και µπορεί να χρησιµοποιηθεί και στις 2 
τοπολογίες όπως αναφέραµε, εντέλει έδωσε πολύ µεγαλύτερη βελτίωση στην 
περίπτωση του GCCR ανορθωτή τόσο σε αύξηση απόδοσης (PCE, VCE) και 
ταχύτητας (settling time) όσο και στην ελάττωση της κυµάτωσης (ripple) . Για το 
λόγο αυτό η υλοποίηση ενός πρότυπου chip ολοκληρωµένου ανορθωτή 4 σταδίων µε 
τα απαραίτητα κυκλώµατα προσαρµογής και προστασίας υπέρτασης (limiters) 
στηρίχθηκε σε GCCR Pseudo-FG τοπολογία κυκλώµατος.  
Ο στόχος µας πάντοτε ήταν η επίτευξη συνεχούς τάσης 1.2V στην έξοδο, ικανή να 
θέσει σε λειτουργία τόσο ψηφιακά (και <1V) όσο και αναλογικά κυκλώµατα στα 
τµήµατα που ακολουθούν. Oι προσπάθειες µας στόχευσαν κύρια στην επίτευξη 
µεγάλης απόδοσης µετατροπής τάσης (VCE) και όχι τόσο στην υψηλή απόδοση 
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µετατροπής ισχύος (PCE), που απαιτεί µικρά φορτία (loads) άρα µεγάλα ρεύµατα και  
µεγάλες κατά συνέπεια διαστάσεις (W/L) transistors ώστε να χειριστούν τα ρεύµατα 
αυτά. 
Oι πειραµατικές µας µετρήσεις βρέθηκαν σε πολύ καλή συµφωνία µε τις µετρήσεις 
των εξοµοιώσεων. Ο παράγοντας βελτίωσης της τάσης εξόδου µε τη χρήση της 
καινοτόµου pseudo-FG κυκλωµάτωσης στον 4-σταδίων ανορθωτή, είναι 11.5% (για 
την τιµή εισόδου που καθιστά εφικτή την επίτευξη 1.2V στην έξοδο, αφού για 
µεγαλύτερες τάσεις εισόδου ο παράγοντας βελτίωσης µεγαλώνει, έως και 17%) και 
οφείλεται στη µείωση του Vth µε αποτέλεσµα την αύξηση ενεργού περιοχής 
λειτουργίας του ανορθωτή (µικρότερη τάση ώστε να άγουν τα MOSFETs αλλά και 
µεγαλύτερη περίσσεια διαφοράς δυναµικού προς ανόρθωση, για δεδοµένη τάση στην 
είσοδο του ανορθωτή). 
Ο ανορθωτής 4 σταδίων που κατασκευάστηκε µετρήθηκε πειραµατικά να έχει 
απόδοση µετατροπής τάσης και ισχύος VCE = 63.83% και PCE = 1.05% αντιστοίχως, 
για είσοδο ισχύος -8.6dBm (117.5mV RF είσοδος) µε εµβέλεια 0.75m (EIRP = 
825mV στην  Eυρώπη). 
Eπίσης εξοµοιώσαµε έναν ανορθωτή 20 σταδίων µε χρήση µόνο ZVT MOSFETs σε 
τοπολογία GCCR που λειτούργησε ταχύτατα µε ελάχιστη κυµάτωση χωρίς τα 
προβλήµατα αυξηµένων διαρροών ρεύµατος που όλα τα άλλα δικτυώµατα επέδειξαν 
µε χρήση MOS µηδενικού Vth. Αυτό συµβαίνει κυρίως σε ανορθωτές µε λογική 
λειτουργίας διακοπτόµενων πυκνωτών αφού ένα MOS µε µηδενικό ή ελάχιστο Vth 
ποτέ δεν είναι απόλυτα ανοιχτό ή κλειστό (εναλλάξ) όπως θα έπρεπε στη λειτουργία 
του ως τέλειος διακόπτης. Έτσι για µια RF τάση εισόδου ίση µε 53.5mV (-15.43dBm) 
και σε φορτίο 1ΜΩ λάβαµε 1.25V DC τάση εξόδου ή µια ισχύ εξόδου 1.563µW (Ι = 
1.25µΑ), µε απόδοση VCE = 29.21% και PCE = 5.46% µε εµβέλεια 1.65m. Mε 
φορτίο 0.2ΜΩ λάβαµε VCE = 16.67% και PCE = 8.89%. 
Eντέλει, µε βάση τις µετρήσεις µας από πειράµατα και εξοµοιώσεις συµπεραίνουµε 
ότι οι προταθέντες ανορθωτές µπορούν µε αυξηµένη απόδοση να προσδώσουν την 
απαραίτητη συνεχή ισχύ σε αισθητήρες ή παθητικά RFIDs. Συγκριτικά δε µε άλλες 
υλοποιήσεις απο την ερευνητική βιβλιογραφία, οι ανορθωτές που εισήχθησαν 
υπερέχουν, ειδικά αν λάβει κανείς υπόψιν (ένεκα της απουσίας ενός ευρέως 
αποδεκτού figure of merit) την εκπεµπόµενη ισχύ (EIRP µικρό στην Ευρώπη), τη 
συχνότητα λειτουργίας (2.45GHz, υψηλό FSPL), το κέρδος και την αντίσταση της 
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κεραίας (50Ω αντι π.χ. 300Ω) καθώς και το φορτίο, αλλά και το ότι προβήκαµε σε µια 
πλήρως ολοκληρώσιµη υλοποίηση µε ότι αυτό συνεπάγεται στη χαµηλή τιµή του 
συντελεστή ποιότητας Q, λόγω των ολοκληρωµένων (οn chip) σπειροειδών πηνίων. 
 
8.1 Προτάσεις για περαιτέρω έρευνα  
 
Όπως είναι βέβαιο η επιστηµονική ερευνητική διαδικασία είναι αέναη και συνεχίζεται, 
είτε µέσω πρότασης καινοτόµων τοπολογιών και κυκλωµατώσεων είτε µέσω της 
βελτίωσης και αύξησης της απόδοσης των ήδη υπαρχόντων προτάσεων. 
Έτσι στο εν λόγω θέµα και µε βάση την Εικόνα 6-33, είναι φανερό ότι µεγάλος 
αριθµός από τα εµφανιζόµενα blocks του διαγράµατος, εµπεριέχουν τη δυνατότητα 
περαιτέρω ερευνητικής ενασχόλησης, τόσο στον Αναλογικό όσο και στον Ψηφιακό 
τοµέα λειτουργίας του RFID tag chip.  
To θέµα επίσης της κεραίας του tag αλλά και του Reader, είναι τεράστιας 
ερευνητικής σηµασίας και αποτελεί καίριας σηµασίας τµήµα της ορθής λειτουργίας 
κύρια του RF-FrontEnd του tag chip. Tα ολοκληρωµένα επίσης πηνία του 
κυκλώµατος προσαρµογής, θα µπορούσαν να σχεδιαστούν ειδικά (π.χ. µέσω 
VeloceRFTM) για το σκοπό, µη χρησιµοποιώντας τις έτοιµες αυτεπαγωγές που η 
βιβλιοθήκη της τεχνολογίας εµπεριείχε ή προσέφερε. Έτσι θα πετυχαίναµε 
υψηλότερο συντελεστή υπέρτασης – ποιότητας, την καθοριστική σηµασία του οποίου, 
ιδιαίτερα τονίσαµε στη διάρκεια της διατριβής. Άµεσο και µεγάλης σπουδαιότητας 
αποτέλεσµα θα ήταν, η µικρότερη απαιτούµενη τάση ώστε να λειτουργήσει ο 
ανορθωτής, µε άµεσο θετικό αντίκτυπο στην εµβέλεια και απόδοση αυτού. 
Η αναζήτηση επίσης της ορθής λειτουργίας των κυκλωµάτων που προτάθηκαν, σε 
υψηλότερες συχνότητες (π.χ. 5.5GHz) αλλά και σε πιο υπονανοµετρικές  (<<100nm)  
τεχνολογίες (υψηλότερου fT) όπου νέα µοντέλα παίρνουν τη θέση των παλαιών, στις 
ελάχιστες ποια αποστάσεις µέσα στο κανάλι, όπου κύρια, κβαντικά φαινόµενα 
λαµβάνουν κυρίαρχο ρόλο στη θέση  άλλων διεξοδικά ήδη  αναλυµένων φαινοµένων, 
είναι χωρίς τέλος. Βέβαια αν και στη συχνότητα των 2.45GHz βρισκόµασταν στο 
όριο έναυσης µικροκυµατικών αντιµετωπίσεων και υλοποιήσεων των προβληµάτων 
που ενέσκηψαν, η µετάβαση σε µεγαλύτερες συχνότητες θα επιφέρει στροφή του 
ερευνητικού ενδιαφέροντος σε µικροκυµατικές τεχνικές, τόσο για την κεραία όσο και 
για το κύκλωµα προσαρµογής αυτής στο chip._ 
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 Τα δύο καλύτερα ζέυγη ανορθωτών 1 σταδίου, τύπου VD (Pseudo-FG , 
Backgated) και GCCR (ZVT, LVT MOSFETs) υπό φορτίο 1ΜΩ 
(βλ. και Εικόνα 7-1)
Institutional Repository - Library & Information Centre - University of Thessaly






 Η συµπεριφορά ανορθωτών 1 σταδίου σε όλες τις εφικτές τοπολογίες και εναλλακτικές επιλογές σύνδεσης ή τύπου τρανζίστορ 
(βλ. και Εικόνα 7-2)
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 Corner Analysis of a ZVT-GCCR Rectifier 
 
Από τις µετρήσεις και τον ακόλουθο πίνακα είναι φανερό ότι το κύκλωµα 
παρουσιάζει παρόµοια συµπεριφορά (VCE) στις ακόλουθες συνθηκες: 




 H τάση εξόδου του ανορθωτή ενός σταδίου ZVT-GCCR σε διάφορες ακραίες 
συνθήκες λειτουργίας για είσοδο 250mV (Βλ. πίνακα). 
 
• CORNERS ANALYSIS – 1-STAGE ZVT/ GCCR  
Vrec=125mV   Vout & Delay Vout & Delay  Vout & Delay Vout & Delay 
θ
οC / corner -40 27 60 120 
tt 158,07mV/   260ns 
138,45mV/   
76ns 
128mV/    
65ns 
110mV/    
25ns 
ss 167,5mV/    712ns 
151,27mV/   
162ns 
142,8mV/    
156ns 
126,3mV/    
82ns 
ff 141,75mV/   65,8ns 






Vrec=250mV Vout & Delay Vout & Delay Vout & Delay Vout & Delay 
θ
οC / corner -40 27 60 120 
tt 346,9mV/   209,5ns 
319,9mV/   
72,3ns 
305,4mV/   
44,3ns 
278,56mV/    
28,8ns 
ss 355,2mV/   830ns 






ff 329,2mV/      45,12ns 
293,4mV/    
26,8ns 
275,9mV/   
22,8ns 
246,56mV/   
17,75ns 
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ΠΑΡΑΡΤΗΜΑ  Β 
 
 Κυκλώµατα που σχεδιάστηκαν µε το  Cadence®  τόσο κατά τις 




























 NVC Topology 
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 Pseudo-FG GCCR - Schematic 
 
 
 Pseudo-FG GCCR - layout 
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 ZVT-GCCR –Schematic 
 
 
 ZVT-GCCR – layout 
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 Topolοgy NVC with TG (CMOS switches) – Failed! (Βλ. σελ. 97) 
 
 
 Comparison of different topologies of 4-stages rectifiers 
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 H ανώτερη ιεραρχικά δοµή του ανορθωτή 4 σταδίων που 
κατασκευάστηκε, µε το κύκλωµα παραγωγής του FG-signal και τα pads. 
 
 
 H αµέσως επόµενη ιεραρχικά δοµή, του ανορθωτή 4 σταδιών GCCR 
pseudo-FG, µε το κύκλωµα προσαρµογής – υπέρτασης (που ιεραρχικά 
ακολουθεί στις επόµενες εικόνες). 
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 Λόγια και Έργα μεγάλων ανδρών: 
 
Ι 
«Η ακαδηµαϊκή καριέρα θέτει ένα νέο άνθρω̟ο σ’ένα είδος δυσάρεστης θέσης, ζητώντας του να 
̟αράγει ε̟ιστηµονικές δηµοσιεύσεις σ’εντυ̟ωσιακή ̟οσότητα – µια σαγήνη στην ε̟ι̟ολαιότητα στην 
ο̟οία µόνο δυνατοί χαρακτήρες µ̟ορούν ν’αντισταθούν» 
 
ΙΙ 
«Στη Φυσική έµαθα γρήγορα να αντιλαµβάνοµαι τις διαδροµές ̟ου οδηγούν στα βάθη και να 
̟εριφρονώ κάθε τι άλλο, όλα εκείνα τα ̟ράγµατα ̟ου σωριάζονται στο µυαλό, και να τα διαχωρίζω 
α̟ό το ουσιώδες. Το εµ̟όδιο σ’όλα αυτά ήταν, βέβαια, το γεγονός ότι έ̟ρε̟ε κανείς να γεµίσει το 









“Ιn theory, there is no difference between theory and practice. But, in practice, there is” 








What is matter? - Never mind. 
What is mind? -  It doesn’t matter. 
Aνώνυµου 
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